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Sommario 
In questa tesi di Dottorato è descritta un’innovativa interfaccia integrata 
general-purpose per applicazioni con sensori ambientali e di specie chimiche. Il 
progetto, supportato dalla “Sensichips Srl” e sviluppato in collaborazione con 
l’Università di Padova e l’INFN di Cagliari, è nato con lo scopo di colmare la 
mancanza di queste tipologie di dispositivi nel mercato dei circuiti integrati. Ad 
oggi esistono infatti poche soluzione integrate rivolte all’interfacciamento di 
sensori, e per la maggior parte presentano delle limitazioni che non le rendono 
adatte ad un utilizzo general-purpose. L’architettura realizzata si distingue per 
una originale rete di generazione dei segnali di stimolo, che consente di trasferire 
ai DUT sia tensioni in DC, variabili all’interno dell’intero range di alimentazione, 
sia tensioni sinusoidali con frequenza variabile da 1Hz a 1MHz, e programmabile 
su 16 livelli di ampiezza. Per il canale di lettura è stata sviluppata una originale 
architettura di amplificatore da strumentazione, che garantisce una buona stabilità 
del guadagno differenziale per un range di modo comune di ingresso quasi rail-
ro-rail. Misure sperimentali, effettuate sulle tre release del chip prodotte fino ad 
oggi, hanno dimostrato l’efficacia del sistema e la validità della soluzione proposta. 
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Introduzione 
Nell'ultimo decennio si è assistito ad un forte sviluppo tecnologico nel 
campo dei sensori integrati [1]. La spinta verso l’integrazione, partita dai sensori 
di tipo inerziale, coinvolge ad oggi una vasta categoria di sensori, quali ad esempio 
i sensori dedicati all'identificazione di specie chimiche in fase liquida o in fase 
aeriforme, che destano interesse in molti campi: controllo dei processi produttivi, 
controllo qualità, medicina, discipline forensi, controllo dell'inquinamento, difesa.  
Tuttavia, a dispetto di quanto avvenuto per i sensori, gli strumenti per 
l'acquisizione dei dati forniti da detti dispositivi non hanno ricevuto la stessa 
spinta verso l'integrazione. Letture accurate e affidabili dei sensori richiedono di 
ricorrere a strumentazione da laboratorio, in quanto gli attuali dispositivi integrati 
non rispondono alle reali necessità delle tecniche di misura comunemente 
utilizzate (ad esempio, voltammetria ed impedenziometria a tre elettrodi). E di 
fatto, ad oggi non esistono dispositivi integrati commerciali in grado di sostituire 
efficacemente la strumentazione da laboratorio. In letteratura è possibile trovare 
alcune proposte a riguardo, ma comunque soggette a limiti che richiedono lo 
sviluppo di soluzioni differenti. 
Nel tentativo di colmare tali lacune il lavoro di tesi è stato incentrato sulla 
progettazione di un sistema integrato “general purpose” per l'acquisizione di dati 
da una grande varietà di sensori di specie chimiche. In particolare, il sistema è stato 
progettato per potersi interfacciare tutta quella classe di sensori che richiede 
misure di tipo impedenziometrico – quali ad esempio i sensori MIP (molecularly 
imprinted polymers), tecnologia molto promettente nell'ambito della rilevazione 
molecolare [2] – e misure di tipo elettrochimico. 
Il progetto è stato ideato dalla “Sensichip Srl” ed ha coinvolto tre gruppi di 
ricerca, tra cui il gruppo del Prof. Paolo Bruschi del Dipartimento 
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dell’Informazione dell’Università di Pisa, che oltre ad aver sviluppato l’intero 
front-end analogico del sistema, ha avuto il ruolo di coordinatore e di responsabile 
dell’integrazione complessiva. 
Il dispositivo è stato progettato con requisiti fortemente low-power, ormai 
imprescindibili per le applicazioni portatili, ed utilizzando la tecnologia di 
processo UMC Mixed-Signal/RFCMOS 0,18μm, scelta per l'ottimo compresso fra 
prestazioni e costo. 
Relativamente all’organizzazione del testo, nel Capitolo 1 sono riassunte le 
principali classificazioni delle interfacce per sensori e sono presentate le più 
comuni tecniche di misura. Nel Capitolo 2 è fornita una breve panoramica dello 
state dell’arte nell’ambito delle interfacce integrate ed è descritto nel suo 
complesso il sistema sviluppato. Nel Capitolo 3 sono presentate le reti per la 
generazione dei segnali di stimolo, cuore del front-end-analogico; mentre nel 
Capitolo 4 viene analizzato l’amplificatore da strumentazione integrato nel canale 
di lettura. La rete digitale, che implementa tutta la logica di controllo delle 
funzionalità del sistema, è introdotta nel Capitolo 5. Infine, nel Capitolo 6 sono 
presentati i risultati delle simulazioni e delle prove sperimentali effettuate sui 
prototipi. 
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1 Interfacce per sensori 
I sensori sono dispositivi che convertono i parametri chimici e fisici 
dell'ambiente in una informazione “analiticamente utile”, che di solito è 
rappresentata da una grandezza elettrica (e.g. tensione, corrente, carica, 
impedenza). Tali grandezze convertite, possono poi essere convenientemente 
misurate utilizzando apposite interfacce, costituite da circuiti che condizionano i 
segnali elettrici prodotti dal sensore e li rendono disponibili per successive 
elaborazioni (e.g. visualizzazione a schermo, elaborazione digitale, azionamento 
di trasduttori). Spesso ci si riferisce a queste interfacce con il nome di front-end 
analogici (AFE), soprattutto in riferimento a dispositivi commerciali. Con tale 
terminologia, si designano tutte quelle interfacce per sensori che utilizzano circuiti 
analogici dedicati, con caratteristiche di modularità e di flessibilità che li rendono 
adattabili a differenti metodologie di misura. 
1.1 Applicazioni delle interfacce per sensori 
I segnali prodotti dai sensori mostrano spesso caratteristiche elettriche non 
direttamente compatibili con i requisiti dei circuiti elettronici di elaborazione (e.g. 
convertitore analogico/digitale), o perché l’informazione utile è nascosta in una 
grandezza (e.g. frequenza, carica, etc.) che richiede una ulteriore trasformazione 
prima di essere elaborata, o perché il segnale prodotto non è in linea con le 
specifiche richieste dai blocchi. Per queste ragioni, una delle principali funzioni 
delle interfacce per sensori è operare un condizionamento del segnale “grezzo” 
prodotto dal sensore, che ne modifichi le caratteristiche elettriche, rendendole 
compatibili con i requisiti dei successivi circuiti. 
   4 
In aggiunta al condizionamento del segnale, le interfacce per sensori 
svolgono spesso anche una funzione di stimolo per il sensore. In molti sensori 
infatti, la grandezza elettrica prodotta non dipende esclusivamente dalla 
grandezza che il sensore misura, ma è funzione anche di uno stimolo esterno 
fornito al sensore dall’interfaccia di lettura (e.g. tensione, corrente). 
Nel seguito sarà presentata una breve panoramica delle interfacce 
utilizzate con le tipologie di sensori più diffusi: sensori resistivi, sensori capacitivi, 
sensori di specie chimiche. 
1.2 Interfacce per sensori resistivi 
I sensori resistivi misurano le grandezze fisiche di interesse (e.g. 
temperatura, pressione) convertendole in una variazione del valore di resistenza 
del sensore stesso. È quindi possibile ricavare il valore della grandezza fisica di 
interesse passando attraverso una misura diretta della resistenza del sensore. In 
DC, le interfacce più comunemente utilizzate per questo tipo di misurazioni sono 
basate su ponte di Wheatstone, la cui tensione di uscita è letta per mezzo di un 
amplificatore operazionale (Figura 1.1). 
Figura 1.1 Esempio di misura di resistenza basata su ponte di Wheatstone. La resistenza 
del sensore, incognita, è indicata con R. 
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1.3 Interfacce per sensori capacitivi 
In analogia ai sensori resistivi, i sensori capacitivi convertono la grandezza 
fisica da misurare G, in una variazione della capacità del sensore. I sensori 
capacitivi trovano largo impiego in numerose applicazioni, quali ad esempio 
accelerometri, sensori di umidità e sensori di vibrazioni [8], in virtù della loro bassa 
sensibilità alla temperatura e dei ridotti consumi di potenza. 
Figura 1.2 Esempio di interfaccia per la lettura di un sensore capacitivo (CX), che 
implementa la tecnica CDS per la riduzione dell’offset e del rumore dell’amplificatore. 
 
In letteratura è possibile reperire numerose tipologie di interfacce per 
sensori capacitivi [9][10]. Tra queste, i sistemi switched-capacitor [11][12][13] 
risultano particolarmente convenienti, poiché consentono di implementare 
banalmente tecniche quali la correlated-double-sampling [14] o la autozero, per la 
riduzione dell’offset e del rumore introdotti dall’amplificatore (un esempio è 
riportato in Figura 1.2). 
1.4 Interfacce per sensori elettrochimici 
I sensori elettrochimici trasformano informazioni di tipo chimico (e.g. 
concentrazione di ioni, presenza di molecole) in una grandezza elettrica più 
facilmente misurabile. Fra questi, una categoria di sensori dalle prestazioni molto 
promettenti è rappresentata dai sensori di tipo MIPs (Molecularly Imprinted 
Polymers) [16][17][18][19][20][21][22]. Un dispositivo MIP è una matrice 
polimerica in cui sono presenti delle cavità adatte all’inglobamento di molecole 
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predefinite. Le cavità hanno la conformazione di uno “stampo”, per le molecole di 
interesse, aumentandone fortemente la selettività del sensore. 
Figura 1.3 Modulo (linee rosse) e fase (linee blu) di un sensore di tipo MIPS, in presenza 
di molecole assorbite (cerchi pieni) o in assenza di molecole assorbite (cerchi vuoti). 
 
Solitamente, i dispositivi MIPs presentano una impedenza che varia in 
funzione della concentrazione di analita assorbito dal sensore. Utilizzando 
tecniche dedicate per la misura dell’impedenza del sensore, quali ad esempio la  
electricochemical impedance spectroscopy (EIS), è perciò possibile risalire alla 
concentrazione dell’analita nell’ambiente. 
1.4.1 Electrochemical Impedance Spectroscopy (EIS) 
La Electrochemical impedance spectroscopy (EIS), è una tecnica di misura 
in cui i dati prodotti dal sensore di interesse (DUT) sono acquisiti mediante misure 
di impedenza. Le tecniche EIS possono quindi essere vantaggiosamente utilizzate 
sia per interfacciare sensori di tipo MIPs [27] [28], sia per la lettura di sensori più 
convenzionali (e.g. resistivi e/o capacitivi). Per quanto concerne i campi di 
applicazione, le tecniche EIS sono correntemente utilizzate per l’analisi della 
qualità delle celle solari dye-sintetized [29], per la diagnosi delle fuel-cell [30], per 
l’analisi di campioni biologici [31] e per numerose altre applicazioni. 
A seconda della precisione richiesta, possono essere effettua misurazioni a 
2 o a 4 terminali [32] e ove necessario, il DUT può essere polarizzato con una 
tensione in DC, a cui si sovrappone il vero e proprio segnale di stimolo in AC. 
Nelle implementazioni più comuni, il DUT è stimolato in tensione e la corrente che 
fluisce nel dispositivo è misurata tramite un amplificatore da strumentazione. La 
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demodulazione in fase e in quadratura del segnale, può poi essere 
convenientemente effettuata utilizzando una tecnica lock-in [33][34][35]. 
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2 Interfaccia integrata 
general-purpose per 
sensori di specie 
chimiche 
Nel presente capitolo, l’interfaccia sviluppata nel lavoro di tesi è descritta 
a livello di sistema. Il sistema è stato progettato utilizzando il processo UMC 
Mixed-Signal/RFCMOS 0,18μm ed è contenuto in una DIE con dimensioni pari a 
circa 1.5mm2. Il consumo di potenza è pari a circa 900 μW per una tensione di 
alimentazione di circa 1.8 V. Il chip è stato progettato per avere un range di 
alimentazione variabile fra 1.5V e 3.3V. 
2.1 Stato dell’arte 
Sistemi di misura precisi ed accurati sono da sempre disponibili 
nell’ambito della strumentazione da laboratorio. Nell’ambito dei dispositivi 
integrati, invece, esistono poche soluzioni, e che presentano importanti limitazioni 
in termini di versatilità e di prestazioni. 
All’interno della letteratura di riferimento, i device sicuramente più 
interessanti sono rappresentati da: 
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 un progetto relativo all’identificazione del DNA [1], che 
implementa un algoritmo Frequency Response Analyzer (FRA) [2];  
 un dispositivo integrato [3] per la voltammetria ciclica, dotato di un 
canale di acquisizione amperometrico ad alta sensibilità; 
 soluzioni [4][5] rivolte alle analisi elettrochimiche, ma composte 
unicamente dal canale di lettera; richiedono quindi un sistema 
esterno per la stimolazione del sensore; 
 un sistema per misure di impedenza su array di sensori [6]; 
 un sistema per applicazioni di impedance spectroscopy, ma limitato 
da una massima frequenza di stimolo di 10kHz, a meno di non 
accettare consumi di potenza elevati [7][8]. 
Oltre alle soluzioni di letteratura, esistono poi alcuni dispositivi 
commerciali utilizzabili per applicazioni con sensori elettrochimici. 
2.1.1 Texas Instrument LMP91000 
Dispositivo commerciale per applicazioni elettrochimiche che presenta 
un’interfaccia basata su protocollo I2C e il cui schema a blocchi è riportato in Figura 
2.1. Sebbene il circuito consenta di effettuare efficacemente misure a 3 contatti, la 
principale limitazione è data dall’impossibilità di effettuare misure a 4 contatti. 
Non è inoltre adatto a misure di impedenza, poiché privo di un generatore in AC. 
Figura 2.1 Schema a blocchi del LMP910000 di TI. 
 
Il sistema è basato su un amplificatore che misura la differenza di tensione 
del working-electrod e del reference-electrod rispetto a un potenziale di bias, 
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impostato da una rete dedicata. Il segnale di errore misurato, che dipende 
dall’impedenza del DUT, è applicato al counter-electrod, per mantenere una 
differenza di potenziale costante fra il working-electrod e il reference-electrod. La 
corrente che scorre nel working-electrod è infine misurata con un amplificatore 
transconduttivo (TIA). 
2.1.2 Analog Devices AD5933 
Un altro esempio di soluzione commerciale è rappresentato dal dispositivo 
AD5933 prodotto da Analog Devices [10], il cui schema a blocchi è riportato in 
Figura 2.2.  
Il sistema permette di effettuare misure di impedenza a due e a quattro 
terminali. Il segnale di stimolo in AC è prodotto da un Digital Direct Synthesizer 
(DDS), seguito da un convertitore digitale analogico (DAC) e da un amplificatore 
a guadagno programmabile (PGA). 
Figura 2.2 Schema a blocchi dell'integrato AD5933 prodotto da Analog Devices. Lo 
stadio di stimolazione è evidenziato in rosso; in verde lo stadio di ricezione. 
 
La catena di lettura è composta da un convertitore analogico digitale e da 
un digital signal processing (DSP) che calcola la trasformata discreta di Fourier 
(DFT) del segnale di corrente letto. Nonostante il sistema risulti nel complesso 
efficace per la lettura di impedenze, presenta alcune importanti limitazioni:  
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 è necessaria un’attenta calibrazione del sistema prima del suo 
utilizzo, senza cui le misurazioni presentano errori molto 
significativi. 
 il range di frquenze di stimolo è limitato fra 0.1 Hz e 100kHz; 
 l’intervallo di impedenze misurabili è limitato in basso a un valore 
di circa 10 kΩ; 
 la presenza di un DSP e di un DDS comporta un consumo di 
potenza elevato: circa 50mW per una tensione di alimentazione di 
3.3V. 
2.2 Il sistema sviluppato 
Il sistema sviluppato durante il lavoro di tesi rappresenta una interfaccia 
integrata versatile, utilizzabile per misure di impedenza e per misure di tipo 
elettrochimico. La realizzazione su singolo chip e il ridotto consumo di potenza la 
rendono adatta all’utilizzo con dispositivi portable, come ad esempio smartphone, 
smartwatch e camere digitali compatte. 
Il diagramma a blocchi del sistema è riportato in Figura 2.3, ove si possono 
distinguere: 
 la rete digitale di controllo, composta da: 
o un’interfaccia di comunicazione con l’esterno tramite i 
protocolli SPI, I2C e un protocollo originale sviluppato 
all’interno del progetto; 
o una matrice di registri per la programmazione delle 
funzionalità del chip; 
o una macchina a stati per il controllo della rete di stimolo e 
del canale di lettura; 
o il filtro CIC del convertitore analogico/digitale Σ-Δ; 
 un bandagap (differenziale e programmabile su 4 livelli) per la 
generazione delle tensioni di riferimento; 
 un blocco per la generazione dei segnali di stimolo del sensore, 
denominato DSG; 
 un blocco amperometrico per il canale di lettura, denominato 
VSCM; 
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 la rete di condizionamento del segnale, composta da un 
amplificatore da strumentazione IA fully-differential (architettura 
originale sviluppata nel percorso di Dottorato e descritta nel 
capitolo 4) e da una rete per la demodulazione del segnale; 
 un convertitore analogico digitale Σ-Δ; 
 una rete di mux (terminal selector) per la selezione del canale di 
stimolo e del canale di lettura (nell’ultimo prototipo del chip sono 
disponibili 17 canali); le porte sono state progettate per effettuare 
sia misure di impedenza a 2 a 4 terminali, sia misure 
elettrochimiche a 3 terminali. 
 un circuito (DSEC) per la conversione dell’uscita dell’IA da fully-
differential a single-ended e il suo indirizzamento verso una porta 
esterna del chip. 
Figura 2.3 Schema a blocchi semplificato del sistema. 
 
Inoltre, non rappresentati nel diagramma ma presenti all’interno del DIE 
vi sono: 
 un LDO capacitor-less per la generazione della tensione di 
alimentazione della rete-digitale; 
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 un oscillatore R-C (la cui progettazione è stata oggetto dell’attività 
di Dottorato); 
 un crystal-oscillator; 
 circuiti ausiliari per il power-on-reset (POR) e per il check del valore 
della tensione di alimentazione; 
 un sensore di temperatura basato su bandgap; 
 un sensore di radiazioni (PPR) e un DAC dedicato per la 
generazione delle soglie di tensione; 
 una EEPROM per l’assegnazione di codici di identificazione 
univoci ai singoli chip (per applicazioni multi-chip); 
 un filtro passa-basso in cascata al demodulatore con funzione di 
riduzione delle armoniche di demodulazione e di filtro anti-alias; 
 un convertitore tensione/corrente opzionalmente attivabile in serie 
al DSG. 
Figura 2.4 Layout complessivo del sistema. 
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Lo sviluppo del front-end-analogico (DSG; VSCM, IA, BG, LDO), della rete 
digitale per il controllo del front-end, di tutti i blocchi ausiliari e l’integrazione 
complessiva del sistema sono state curate dal gruppo di ricerca del Dipartimento 
di Ingegneria dell’Informazione dell’Università di Pisa coordinato dal Prof. Paolo 
Bruschi. 
Il convertitore analogico-digitale e il relativo filtro sono stati svuluppati 
dall’Università di Padova. 
La sintesi della rete digitale, lo sviluppo dei registri, delle interfacce di 
comunicazione e la progettazione del sensore di radiazioni sono state effettuate da 
un gruppo di ricerca del INFN di Cagliari. 
2.2.1 Descrizione generale 
Il sensore oggetto di misura (DUT) può essere connesso all’interfaccia 
attraverso i 4 terminali - SDSG, FDSG, SVSCM e FVSCM – (i terminali sono in realtà replicati 
per le varie porte del chip). Lo stimolo e la lettura del sensore avvengono attraverso 
i due blocchi che costituiscono il core del sistema: il blocco DSG (direct sinusoid 
generator) e il blocco VSCM (voltage source current monitor) – entrambi i blocchi 
sono descritti nel capitolo 3. 
Entrambi i blocchi presentano due terminali di uscita: un terminale di 
SENSE e un terminale di FORCE, utilizzabili per le diverse configurazioni di 
misura descritte nel paragrafo successivo. 
I blocchi possono produrre tensioni in DC indipendenti tra loro e variabili 
all’interno dei rail di alimentazione (dati sperimentali nel capitolo 6). La 
programmabilità delle tensioni continue consente sia di effettuare misure di 
voltammetria sia di fornire una tensione di bias al sensore1 in applicazioni in AC. 
Attraverso il DSG è poi possibile imporre una tensione sinusoidale 
sovrapposta al livello in DC, con un range di frequenze variabile tra 1Hz e 1MHz 
e con 16 livelli programmabili di ampiezza, indipendenti2 dal livello della tensione 
in DC. 
                                                     
1 Alcuni sensori richiedono di essere alimentati con un BIAS in continua. 
2 Nel rispetto della condizione che la sovrapposizione fra il livello in DC e l’ampiezza della 
sinusoide non ecceda i valori dei rail. 
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Il blocco VSCM è utilizzato per convertire in un segnale di tensione la 
corrente che scorre nel DUT, prima del successivo condizionamento ad opera 
dell’IA e l’eventuale demodulazione in fase e quadratura (per applicazioni di 
impedenziometria). 
Il convertitore Σ-Δ e il DSEC ricevono entrambi il segnale (eventualmente 
demodulato) in uscita dall’amplificatore da strumentazione. 
Le tensioni prodotte dal DSG e dal VSCM, nonché la tensione differenziale 
di riferimento dell’ADC sono prodotte dal medesimo bandgap differenziale BG, 
così che il sistema risulti raziometrico. 
Tutti i blocchi principali (esclusi il blocco LDO e il blocco IA) sono stati 
progettati utilizzando circuiti switched-capacitor, il cui clock di riferimento può 
essere sia esterno, che interno: a 10 MHz nel caso dell’oscillatore RC e 10/20 MHz 
nel caso del crystal-oscillator. 
2.2.2 Configurazione per misure di impedenza 
Le misure di impedenza possono essere effettuate sia a 2 che a 4 terminali, 
di cui un esempio è riportato in Figura 2.6. All’interno del blocco in grigio sono 
raffigurate l’impedenza da misurare ZX e le impedenze parassite dovute ai contatti. 
I terminali di Force (FDSG e FVSCM) impongono il segnale di stimolo in un 
sistema di reazione (Figura 2.5) che coinvolge i terminali di Sense (SDSG e SVSCM). 
Figura 2.5 Sistema di reazione. Il blocco sulla sinistra rappresenta sia il DSG che il 
VSCM. 
 
La corrente che scorre in questi ultimi può essere considerata trascurabile, 
così che la corrente che scorre nell’impedenza ZX, in funzione della differenza di 
tensione fra SDSG e SVSCM, possa essere considerata indipendente da. ZV1,ZV2. 
La corrente nel sensore viene letta dal VSCM e convertita in un segnale di 
tensione trasmesso poi all’amplificatore da strumentazione. 
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Lo stesso principio può essere sfruttato per effettuare misurazioni a due 
terminali, cortocircuitando banalmente i terminali FDSG e SDSG e i terminali FVSCM e 
SVSCM (Figura 2.7). 
Figura 2.6 Configurazione per misurazioni di tipo impedenziometrico a 4 terminali. 
 
Figura 2.7 Schema per la misura di impedenza a due terminali. 
 
2.2.3 Applicazioni con sensori elettrochimici 
Per le applicazioni di Voltammetria lo stimolo del sensore avviene 
utilizzando tre terminali, rappresentati (Figura 2.8): 
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 dal terminale FVSCM, che agisce sul counter-electrod (CE); 
 dal terminale SVSCM, che agisce sul reference-electrod (RE); 
 dai terminali FDSG e SDSG cortocircuitati fra loro, che pilotano il 
working-electrod (WE) – il WE può essere pilotato si in DC che 
attraverso uno stimolo sinusoidale per la voltammetria in AC. 
Figura 2.8 Configurazione per applicazioni con sensori elettrochimici. 
 
Il terminale SVSCM legge il reference-electrod e attraverso l’anello di reazione 
con il terminale FVSCM, fornisce la tensione che pilota il CE. Inoltre, il VSCM svolge 
anche la funzione di lettura della corrente che scorre nel counter-electrod e della 
sua conversione in tensione per il successivo IA. 
2.2.4 Misurazioni tramite ponte di Wheatstone 
Il dispositivo può essere convenientemente utilizzato per interfacciare un 
ponte di Wheatstone esterno al chip. 
Il DSG, con i terminali FDSG e SDSG cortocircuitati, pilota il ponte (che 
presenta l’altro terminale di stimolo connesso a massa) o con stimolo in DC o con 
stimolo in AC. La tensione differenziale di uscita del ponte è letta connettendo 
direttamente l’amplificatore da strumentazione alla porta esterna. Il VSCM, non 
necessario, può essere disattivato per ridurre il consumo di potenza. 
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Figura 2.9 Configurazione per utilizzo con ponte di Wheatstone. 
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3 DSG e VSCM 
Nel presente capitolo sono descritti nel dettaglio i blocchi DSG (Direct 
Sinusoidal Generator) e VSCM (Voltage Source Current Monitor). Il cuore di 
ciascun blocco è costituito da un originale [1] DAC (Digital to Analog Converter) 
basato su architettura switched-capacitor, che utilizza una innovativa tecnica di 
cancellazione dell’offset e del rumore a bassa frequenza, e che presenta una uscita 
tempo-continuo. 
Nel prosieguo verranno analizzate le varie fasi di funzionamento 
dell’architettura e sarà affrontata la descrizione transistor-level dei circuiti 
analogici utilizzati. 
3.1 Principio di funzionamento 
L’utilizzo di una soluzione mista digitale/analogica per la rete di stimolo è 
stato scelto in virtù dei vantaggi in termini di intervallo di frequenze generabili. 
I sistemi di generazione puramente analogici infatti [2] [3], non consentono 
di ottenere intervalli di generazione maggiori di 3-4 decadi, mentre per le 
specifiche di progetto era richiesto un range di almeno 6 decadi. I sistemi 
puramente digitali, quali ad esempio le tecniche di Digital Synthesis (DDS) [6] [7], 
hanno requisiti in termini di area, consumo e filtraggio del segnale non compatibili 
con le esigenze di una interfaccia compatta e low-power. 
Per questo motivo è stata sviluppata una originale tecnica mista 
digitale/analogica, che coniuga i vantaggi della generazione digitale (è sufficiente 
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scalare la frequenza di clock per variare la frequenza di generazione del segnale) 
ai vantaggi delle soluzioni puramente analogiche (ingombri e consumi ridotti). 
Figura 3.1 Schema di principio del DSG. 
 
Lo schema a blocchi di principio del DSG è riportato in Figura 3.1: 
 il segnale di uscita è prodotto da un integratore switched-capacitor 
in cui non è implementata la fase di reset (comunemente utilizzata 
per la cancellazione dell’offset e del rumore a bassa frequenza 
tramite CDS - correlated double sampling); l’assenza della fase di 
reset consente di ottenere un segnale tempo continuo; 
 il segnale in AC è prodotto attraverso una rete di capacità pesate 
sinusoidalmente; ad ogni fronte di clock del sistema, la 
commutazione delle capacità trasferisce all’integratore un 
pacchetto di carica corrispondente alla differenza fra due campioni 
consecutivi di una sinusoide; variando la frequenza di clock e il 
numero di capacità commutate ad ogni fronte è quindi possibile 
variare la frequenza della sinusoide3; 
 il valore della tensione continua e la cancellazione dell’offset sono 
demandate ad una apposita rete di retroazione, che legge il valore 
della tensione continua di uscita e, attraverso un ciclo in reazione 
                                                     
3 Ovviamente, la variazione di tali parametri influenza anche le prestazioni del sistema. 
Riducendo la frequenza di clock, si riduce la frequenza della sinusoide ma anche l’efficacia 
della rete di riduzione delle componenti di rumore a bassa frequenza. Riducendo il numero 
di capacità commutate ogni fronte, si riduce la purezza spettrale della sinusoide. 
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negativa, agisce sulla capacità a ponte dell’integratore per portare 
la continua in uscita al valore di riferimento Vdc; 
 l’insieme dell’integratore e della rete di retroazione costituisce di 
fatto il DAC switched-capacitor tempo continuo descritto in [1], 
cuore del sistema. 
3.2 Generazione del segnale sinusoidale 
All’interno del DSG, il sistema per la generazione del segnale sinusoidale è 
costituito dall’integratore switched-capacitor e dalla rete di capacità raffigurate 
schematicamente in Figura 3.2, ove le capacità C1, … CN rappresentano gli N 
campioni della sinusoide da generare. 






 ( 3-1 ) 
corrisponda proprio alla differenza fra i campioni i e i-1 di una sinusoide 
campionata uniformemente con N campioni. 
Figura 3.2 Schema circuitale semplificato del sistema di generazione del segnale 
sinusoidale all’interno del DSG. 
 
Tenendo conto del dimensionamento delle capacità, si può dimostrare che 
pilotando opportunamente i segnali VA e VB, la rete di generazione dei campioni è 
equivalente a un generatore di tensione sinusoidale con in serie una capacità: 𝐶0  =
∑𝐶𝑖. 
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Figura 3.3 Rete per la generazione dei campioni della sinusoide. 
 
Con riferimento alla Figura 3.3, supponiamo i deviatori inizialmente 
connessi a VB, e le capacità inizialmente caricate ad un potenziale V0. Al tempo t1, 





⋅ (𝑉𝐴 − 𝑉𝐵) + 𝑉0 ( 3-2 ) 







⋅ (𝑉𝐴 − 𝑉𝐵) + 𝑉0 ( 3-3 ) 
Da cui, ponendo  
 𝐶𝑖 = sin (
𝜋
𝑁
⋅ 𝑖) − sin (
𝜋
𝑁
⋅ (𝑖 − 1)) ( 3-4 ) 
e facendo in modo che all'istante tJ siano connesse a VA le capacità da 1 a J, 
varrà la relazione: 
 𝑉𝐶(𝑡𝑗) = sin (
𝜋
𝑁
⋅ 𝑗) ⋅ (𝑉𝐴 − 𝑉𝐵) + 𝑉0 ( 3-5 ) 
Connettendo quindi le varie capacità, in sequenza, da VB a VA la tensione 
VC assume nel tempo l’andamento di una sinusoide campionata (esempio in 
Figura 3.4). 
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Figura 3.4 La linea rossa schematizza l’andamento di un periodo temporale della 
tensione VC. L’aggiornamento di ogni campione avviene in corrispondenza di un fronte 
del clock di sistema. 
 
Nel sistema effettivamente implementato, sono state usate in realtà usate 
N/2 capacità per rappresentare gli N campioni; la sinusoide è generata 
connettendo ciclicamente le capacità da VB a VA e viceversa. Quando tutte le 
capacità sono connesse a VA, si ha il valore “-1” della sinusoide; quando tutte le 
capacità sono connesse a VB, si ha il valore “1”. Per ottenere una buona purezza 
spettrale del segnale campionato sono state utilizzate 64 capacità, per un totale di 
128 campioni. 
La frequenza della sinusoide può essere convenientemente modificata 
variando il clock di aggiornamento dei campioni o modificando il numero di 
capacità che vengono commutate ad ogni aggiornamento4. 
I condensatori sono stati realizzati con i dispositivi MIM (metal insulator 
metal) messi a disposizione dal processo. Al fine di ridurre al minimo il consumo 
in termini di area, il valore C0 (somma di tutte le capacità) è stato dimensionato 
secondo la relazione: 
 𝐶𝐽𝑀𝐼𝑁 = 𝐶0 ⋅ (sin
(𝜋) − sin (𝜋 ⋅
63
64
)) = 𝐶𝑀𝐼𝑁 ( 3-6 ) 
                                                     
4 Aumentando il numero di capacità commutate ad ogni aggiornamento si riduce di fatto 
il numero di campioni della sinusoide, riducendone la purezza spettrale. 
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dove CMIN rappresenta il minimo valore di capacità realizzabile con il 
processo.  
I valori di tensione VA e VB sono generati dal bandgap differenziale e il 
sistema di controllo dei deviatori è stato implementato tramite una la rete digitale 
descritta nel paragrafo 3.4.3. 
L’integratore stato realizzato con un amplificatore operazionale in classe 
A/B, basato sullo schema descritto in [16]. E’ stata scelta una architettura in classe 
AB per la possibilità di pilotare efficacemente carichi resistivi. 
Si noti che il segnale VC presente un valore continuo pari a 𝑉0 +
𝑉𝐴−𝑉𝐵
2
 e ciò 
indica chiaramente come in realtà la rete fin qui descritta non sia in grado di 
impostare un preciso valore di tensione continua per la sinusoide, poiché V0 è una 
valore aleatorio e soggetto a deriva temporale. Per ovviare a questa limitazione è 
stato sviluppato l’originale sistema di regolazione della tensione in DC descritto 
nel paragrafo 3.4. 
3.2.1.1 Risposta in frequenza 
Considerando il circuito equivalente della rete di generazione dei 
campioni, il sistema di generazione della sinusoide può essere rappresentato come 
in Figura 3.5, dove si riconosce la tipica configurazione circuitale dell’amplificatore 
invertente. 
Figura 3.5 Schema del sistema di generazione della sinusoide, in cui la rete di 
generazione dei campioni è stata sostituita con il relativo equivalente di Thevenin. 
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Applicando il teorema di scomposizione di Pellegrini, tagliando agli 
ingressi dell’amplificatore operazionale, si può dimostrare facilmente che la 










 ( 3-7 ) 
dove la frequenza di polo è 𝑓0 = 𝐺𝐵𝑊 ⋅ 𝛽 , con GBW corrispondente al 




L’amplificatore opera quindi un desiderabile effetto di filtraggio del 
segnale di ingresso, riducendo il contributo spettrale delle armoniche di ordine 
superiore, e aumentando la purezza spettrale della sinusoide. 
Si noti che l’analisi della risposta in frequenza fornisce una ulteriore 
conferma della mancata della regolazione della tensione continua. Osservando la 
Figura 3.5 si ricava immediatamente come il sistema non sia infatti reazionato in 
DC. 
3.2.1.2 Effetto di feed-forward del segnale di ingresso 
La risposta in frequenza ricavata nel paragrafo precedente è stata 
determinata considerando valida la condizione di corto-circuito virtuale agli 
ingressi dell’amplificatore operazionale. 
In realtà, le commutazioni delle capacità della rete di generazione dei 
campioni introducono componenti ad alta frequenza per cui non val5 la condizione 
di cortocircuito virtuale in ingresso. Ciò comporta che, in corrispondenza di ogni 
commutazione delle capacità, prima che la reazione del sistema risponda, 
ripristinando la condizione di corto-circuito virtuale, si abbia un’iniziale effetto di 
feed-forward del segnale di ingresso verso l’uscita tramite partitore capacitivo 
(Figura 3.6). Tale effetto è reso ulteriormente evidente dalla natura invertente del 
sistema: mentre a regime, un gradino positivo in ingresso si traduce in una 
diminuzione della tensione di uscita, l’effetto del feed-forward produce un aumento 
della tensione di uscita (Figura 3.6). 
                                                     
5 La condizione di corto-circuito virtuale è infatti conseguenza della reazione del sistema, 
che in un circuito reale ha un tempo di risposta non istantaneo. 
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L’effetto può essere mitigato inserendo (Figura 3.7) nel circuito due 
resistenze R1 ed R2, in serie rispettivamente alle capacità C0 e CF, così che, per alte 







 ( 3-8 ) 
Il rapporto fra VOUT e VIN può essere reso opportunamente trascurabile 
dimensionando le resistenze R1 e R2 in modo che R1+R2>>ZOUT. 
Figura 3.6 Effetto di feed-forward del segnale di ingresso. In corrispondenza di un 
gradino negativo in ingresso all’operazionale, la risposta a regime (linea verde) è data 
da un gradino positivo. Ma per effetto del tempo di risposta finito del sistema di 
reazione, inizialmente l’uscita segue l’andamento del segnale di ingresso. 
 
Figura 3.7 Inserendo le resistenze R1 ed R2 è possibile ridurre l’effetto del feed-forward 
senza alterare la risposta in frequenza del sistema. 
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Si noti che, avendo introdotto le resistenze R1 ed R2, il guadagno 
dell’amplificatore diventa: 









 ( 3-9 ) 
Si ricava quindi banalmente che al fine di non alterare la risposta in 







 ( 3-10 ) 
Come considerazione finale, nell’effettiva implementazione del sistema, la 
capacità CF può essere variata con una programmazione su 4 valori; 
conseguentemente, la resistenza R1 viene variata di conseguenza. 
Figura 3.8 Simulazioni del funzionamento del sistema per una sinusoide generata 
utilizzando 8 campioni. Sulla sinistra (a) è rappresentato il segnale di uscita affetto dal 
fenomeno del feed-foward, che determina un impulso con andamento opposto alla 
derivata del segnale, per ogni aggiornamento dei campioni. A destra (b) è visibile invece 
l’effetto di riduzione del fenomeno, ottenuto introducendo le resistenze in serie. 
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3.3 Terminale di force e terminale di sense 
Per aumentare la versatilità del sistema, l’uscita dell’amplificatore 
operazionale non è stata connessa direttamente alla capacità di reazione; in questo 
modo è possibile utilizzare il DSG e il VSCM per misure a 2, 3 e 4 terminali. 
In caso contrario, le possibili applicazioni si sarebbero limitate a misure a 2 
terminali. 
Figura 3.9 L’uscita dell’amplificatore operazione non è connessa direttamente alla 
capacità di reazione. 
 
Figura 3.10 Esempio di misura a 4 terminali (a) e a 2 terminali (b). 
 
3.4 Rete di regolazione della tensione in DC 
La tensione continua viene impostata utilizzando un originale DAC 
switched-capacitor, con segnale di uscita esente da offset-free, in ogni fase del ciclo 
di conversione (Figura 3.11). Il DAC è composto dallo stesso integratore di Miller 
   35 
utilizzato per la generazione della sinusoide e da una rete switched-capacitor6 che 
genera la tensione di riferimento VDAC (a cui si vuole eguagliare l’uscita). La 
generazione della tensione VDAC avviene per mezzo di un amplificatore 
operazionale (è stato utilizzato un convenzionale OTA folded-cascode [17], 
progettato per avere un range di uscita quasi rail-to-rail). 
Figura 3.11 Schema di principio del DAC per la regolazione della tensione di uscita del 
DSG/VSCM. In verde è evidenziata la rete per la generazione della tensione di 
riferimento VDAC. In blu la rete per la lettura del valore della continua di uscita. In rosso 
l’integratore di Miller. In giallo la capacità che opera la reazione. 
 
L’integratore di Miller e l’OTA sono chiusi in un anello di reazione negativa 
che: 
 garantisce l’uguaglianza fra la tensione di uscita in DC e la tensione 
di riferimento VDAC; 
 implementa un algoritmo di cancellazione dell’offset e delle 
componenti di rumore a bassa frequenza di entrambi gli 
amplificatori. 
Preliminarmente sarà mostrato il principio di funzionamento del sistema 
per generare la tensione di riferimento VDAC e successivamente verrà mostrato 
                                                     
6 Analogamente a quanto avviene per la generazione del segnale sinusoidale, anche per la 
tensione continua il riferimento è generato con una rete switched-capacitor in cui le 
tensioni di riferimento sono fornite dal BG differenziale. 
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come il sistema è stato adattato per impostare la tensione continua nel caso in cui 
la generazione del segnale sinusoidale sia attiva. 
Il VSCM, che non incorpora i circuiti per la generazione del segnale 
sinusoidale, è in pratica costituito dal solo DAC. 
3.4.1 Principio di funzionamento 
Facendo riferimento alla Figura 3.11: 
 la rete di generazione della tensione di riferimento VDAC è costituita 
da un array di capacità pesate in modo binario e dall’amplificatore 
operazionale A27, che 
o preliminarmente, integrando la carica trasferita dall’array di 
capacità, genera come proprio segnale di uscita (VO2) la 
tensione VDAC; 
o successivamente, attraverso la rete di lettura della tensione 
continua di uscita (VOUT_DC, uscita di A1), integra nella 
capacità CT (che opera la reazione negativa) una carica ΔQε 
proporzionale alla differenza fra la tensione di riferimento 
VDAC e la tensione continua di uscita VOUT_DC. 
 la correzione della tensione continua di uscita VOUT_DC avviene ad 
opera della capacità CT che, connessa fra i terminali di ingresso 
dell’operazionale A1, trasferisce la carica ΔQε nella capacità CF; 
come illustrato analiticamente nel paragrafo successivo, iterando 
ciclicamente il processo di trasferimento della carica ΔQε, l’uscita 
VOUT_DC raggiunge asintoticamente il valore VDAC. 
Ciascun ciclo di conversione avviene in tre fasi (Figura 3.12): 
1. l’amplificatore OP2 (A2) è chiuso a buffer e la rete di capacità per la 
generazione VDAC viene precaricata; VrefP e VrefN sono le tensioni di 
riferimento prodotte dal bandgap differenziale; la capacità CT 
trasferisce la carica ΔQε all’integratore di uscita; 
2. operando una commutazione dei terminali liberi delle capacità 
dell’array, la tensione di riferimento VDAC viene prodotta in uscita 
all’amplificatore OP2; 
                                                     
7L’offset dell’amplificatore A2 è cancellato utilizzando la tecnica CDS. 
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3. la tensione continua di uscita VOUT_DC viene letta tramite la capacità 
CU; di conseguenza, nella capacità CT viene immagazzinata la carica 
ΔQε proporzionale alla differenza fra VOUT_DC e VDAC; il ritorno alla 
fase 1 determina il trasferimento del fattore di correzione ΔQε 
all’integratore. 
Figura 3.12 Fasi di lavoro del DAC. 
 
Si noti che gli amplificatori operazioni necessitano di una tensione di modo 
comune VCM che ne permetta la corretta polarizzazione. Lo schema utilizzato rende 
comunque il sistema indipendente 8  dalla tensione VCM, aumentandone la 
robustezza. 
3.4.2 Derivazione analitica 
Nel paragrafo sarà ricavata la relazione che descrive il valore della tensione 
continua di uscita VOUT_DC in funzione del codice digitale D9. Nelle formule, l’apice 
”(i)“ indicherà che si sta facendo riferimento a valori di tensione assunti nella fase 
i-esima del ciclo di conversione. Si considererà inoltre verificata la condizione di 
corto-circuito virtuale in ingresso agli operazionali, così che in ogni fase la tensione 
in ingresso agli amplificatori corrisponda alla tensione di offset (indicata con Vio). 
                                                     
8 Trascurando gli effetti del secondo ordine. 
9 Codice che descrive il valore di tensione di uscita da impostare. 
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Nella fase 1, l’insieme delle capacità CDi il cui bit di controllo è impostato a 
1 sono precaricate a VrefP. Il valore di capacità dato dal parallelo di tutte le CDi con 
bit a 1, sarà indicato con 𝐶𝐷𝐻 = 𝐷 ⋅ 𝐶𝐷0, dove: 
 𝐷(1) = ∑ 2𝑖𝑏𝑖
(1)𝑀−1
𝑖=0  ( 3-11 ) 
(M corrisponde al numero di bit di controllo con valore 1). Il valore di 
capacità dato dal parallelo di tutte le CDi con bit a 0, sarà invece indicato con CDL. 
Fatta questa premessa, è possibile ricavare le equazioni che descrivono le tensioni 










− 𝑉𝐶𝑀 − 𝑉𝑖𝑜1
  𝑉𝐶𝑈
(1)
= 𝑉𝑟𝑒𝑓𝑁 − 𝑉𝐶𝑀 − 𝑉𝑖𝑜2
𝑉𝐶𝐷𝐻
(1) = −𝑉𝑟𝑒𝑓𝑃 + 𝑉𝐶𝑀 + 𝑉𝑖𝑜2
𝑉𝐶𝐷𝐿
(1)
= 𝑉𝐶𝑀 + 𝑉𝑖𝑜2
 ( 3-12 ) 
Durante la fase 2: 
 CT è connessa tra gli ingressi dell’operazionale A1, da cui: 
 𝑉𝐶𝑇
(2)
= 𝑉𝑖𝑜1 ( 3-13 ) 
 La capacità CU è connessa a ponte dell’operazionale A2 e tutte le CDi 
sono connesse a massa, da cui le capacità CDH trasferiscono su CU 
una carica QDAC proporzionale a VrefP: 
 𝑄𝐷𝐴𝐶 = 𝐶𝐷𝐻 ⋅ (𝑉𝐶𝐷𝐻
(2) − 𝑉𝐶𝐷𝐻
(1) ) = 𝐶𝐷𝐻 ⋅ 𝑉𝑟𝑒𝑓𝑃 ( 3-14 ) 






















 ( 3-15 ) 
Dalla (4.12) si evince come l’offset dell’operazione A2 non influisca sul 
valore della tensione VDAC, a conferma dell’implementazione della tecnica CDS10. 
                                                     
10 La CDS è implementata poiché le capacità, in ogni fase, hanno sempre un terminale 
connesso all’ingresso invertente dell’operazione A2. 
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Se nessuna capacità è pre-caricata durante la fase 1, il valore della tensione 
VDAC è VrefN. All’opposto, se tutte le capacità sono pee-caricate, il valore di uscita è 
VDAC = VrefN +VrefP (supposto che CU equivalga alla somma di tutte le CDi). 
Nella fase 3, la capacità CT è connessa a ponte fra il terminale invertente e 
il terminale di uscita dell’operazionale A2, mentre la capacità CU è connessa fra il 
terminale invertente dell’operazionale A2 e la tensione di uscita VOUT_DC. In questa 
fase, l’operazionale agisce quindi come un amplificatore invertente rispetto alla 
tensione VOUT_DC. 
Al termine della fase 3, sulla capacità CT sarà immagazzinata una carica ΔQε 
data da: 
 Δ𝑄𝜖 = 𝐶𝑈 ⋅ (𝑉𝐶𝑈
(3) − 𝑉𝐶𝑈
(2)) = 𝐶𝑈 ⋅ (𝑉𝑂𝑈𝑇_𝐷𝐶
(3) − 𝑉𝐷𝐴𝐶
(2) ) ( 3-16 ) 
Si ha poi l’inizio di un nuovo ciclo, in cui il sistema ritorna alla fase 1 e la 






















 ( 3-17 ) 
supposto che si possa ritenere VCF(2) = VCF(1), in virtù dell’effetto di tenuta 
dell’integratore. Considerando poi che la tensione VDAC e la tensione di uscita 









(1)  ( 3-18 ) 
L’equazione (3.17) può perciò essere riscritta come equazione alle 
differenze, considerando che gli apici da (1) a (3) si riferiscano allo stesso periodo di 


















 ( 3-19 ) 
Passando 12  alla trasformata Z - descrivendo la tensione VDAC come un 
gradino - si ottiene la seguente relazione: 
                                                     
11 Per praticità il suffisso “_DC” sarà omesso dal simbolo VOUT_DC. 
12 Dimostrato che il sistema sia stabile e che la trasformata Z esista. 
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 ( 3-21 ) 





























 ( 3-23 ) 
Cioè, asintoticamente, la tensione continua di uscita corrisponde alla 
tensione VDAC impostata. 
Procedendo nell’analisi, considerando la risposta al gradino del sistema è 
possibile ricavare il numero di cicli k richiesti perché il sistema raggiunga in uscita 
la tensione VDAC a meno di un errore εR: 
 𝑉𝑂𝑈𝑇(𝑘) = 𝑉𝐷𝐴𝐶 ⋅ (1 − 𝐴
𝑘) ⋅ 𝑢(𝑘 − 1) ( 3-24 ) 
dove A = 1-CU/CF e u(k-1) è la funzione gradino anticipata di un ciclo di 





= 𝐴𝑘  ( 3-25 ) 




+ 1 ( 3-26 ) 
dove il + 1 indica che k deve valere almeno 1. Dalla (3.26) si ricava quindi 
che il minimo numero di cicli è proprio 1 e si ottiene per A = 0, cioè quando CU=CF. 
Due casi particolari di rilevante interesse si hanno per: 
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 A = 0.5, in cui la tensione di uscita VOUT raggiunge asintoticamente 
il valore VDAC con un andamento monotono stile esponenziale; 
 A = -0.5, in cui la tensione di uscita VOUT raggiunge il valore VDAC 
con un’oscillazione esponenzialmente decrescente. 
L’andamento della tensione di uscita VOUT nei tre casi è riportato in .Figura 
3.13. Come descritto nel paragrafo successivo, affinché il sistema risulti stabile A 
non può assumere in modulo valori maggiori di 1. 
Figura 3.13 Risposta al gradino del DAC per A=0, A=0.5 a A=-0.5. 
 
3.4.2.1 Stabilità 
La stabilità del DAC al variare del guadagno A può essere analizzata 
investigando la posizione dei poli nel piano z del sistema in forma chiusa. I poli 
altro non sono che le radici dell’equazione caratteristica P(z): 
 𝑃(𝑧) = 𝑧 − 1 +
𝐶𝑈
𝐶𝐹
 ( 3-27 ) 
Si ricava quindi banalmente che il sistema ha un unico polo: 
 𝑧𝑃 = 1 −
𝐶𝑈
𝐶𝐹
= 𝐴 ( 3-28 ) 
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Dovendo il polo cadere all’interno della circonferenza di raggio unitario nel 
piano z, la condizione di stabilità richiede che |A| < 1, cioè CU/CF<2. 
Come accennato in precedenza, la capacità CF può essere programmata su 
4 livelli, al fine di variare l’ampiezza della sinusoide. Il dimensionamento della 
capacità CF è stato quindi eseguito in modo che la stabilità del sistema sia sempre 
garantita. 
3.4.3 Integrazione con la rete di generazione della 
sinusoide 
Nella fase 2, la tensione di uscita viene letta tramite la capacità CU, connessa 
fra la tensione di uscita il terminale invertente dell’operazionale A2. Nel caso in 
cui la rete di generazione del segnale sinusoidale sia disabilitata, questo approccio 
consente di ottenere direttamente la tensione continua di uscita. Nel caso in cui 
invece il segnale sinusoidale sia sovrapposto alla tensione continua di uscita, è 
necessario modificare il funzionamento del sistema di reazione, al fine di estrarre 
la sola componente continua (VOUTDC) della tensione di uscita VOUT. 
L’operazione può essere effettuata sdoppiando la capacità CU in due 
capacità distinte, CU1 e CU2 e introducendo una fase aggiuntiva nel ciclo di 
conversione. Infatti, utilizzando le capacità CU1 e CU2 per campionare la tensione di 
uscita in due istanti di tempo sfasati di mezzo periodo di sinusoide (Figura 3.14), 
il valore della tensione di uscita può essere calcolato come media dei due campioni 
(si veda la derivazione analitica più avanti). 
Figura 3.14 Istanti di campionamento della sinusoide, distanti mezzo periodo. Il valore 
di uscita al tempo tC1 è campionato con la capacità CU1; il valore di uscita al tempo tC2 è 
campionato con la capacità CU2. 
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Le quattro fasi del sistema adattato sono illustrate nella Figura 3.15, in cui 
sono indicate sia la configurazione della capacità nelle varie fasi, sia l’estensione 
temporale di ogni fase rispetto al segnale sinusoidale. Come logico, la durata di 
ogni ciclo di conversione coincide con il periodo della sinusoide. 
In riferimento alla Figura 3.15, il funzionamento del sistema adattato è il 
seguente: 
 nella fase 1 la capacità CT trasferisce la carica alla capacità CF, mentre 
le capacità per la generazione della tensione di riferimento VDAC 
vengono precaricate; la fase 1 ha inizio nell’istante tC2, in cui, tramite 
CU2 viene prelevato il secondo campione della tensione di uscita; la 
fase 1 ha durata pari a un unico periodo di clock; 
 nella fase 2, le capacità CU1/2 vengono connesse a ponte fra l’uscita 
dell’operazionale A2 e il terminale invertente del medesimo; la 
tensione di uscita di A2 coincide quindi con la tensione di 
riferimento VDAC; la capacità CT rimane connessa agli ingressi 
dell’operazionale A1; la fase 2 termina nel momento in cui viene 
generato l’ultimo campione della sinusoide; 
 nella fase 3, le capacità CU1/2 vengono connesse alla tensione di uscita 
dell’operazionale; e la capacità CT viene connessa a ponte 
dell’operazionale A2, in questo modo, sulla capacità viene trasferita 
una carica proporzionale alla differenza fra VDAC e VOUT; la fase 3 
termina nell’istante tC1, in cui viene memorizzato il primo campione 
della sinusoide; 
 nella fase 4, che inizia nell’istante tC1, la tensione di uscita viene letta 
solo attraverso la capacità CU2; in conseguenza, sulla capacità CT, ad 





la fase 4 ha termine nell’istante tC2, in cui viene prelevato il secondo 
campione della sinusoide e inizia una nuova fase 1; 





viene trasferita alla capacità CF e il ciclo comincia nuovamente. 
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Figura 3.15 Sistema di controllo della tensione continua di uscita adattato per 
l’integrazione con la rete di generazione della sinusoide. 
 
Si noti che mentre la durata della fase 1 e della fase 3 è sempre di un solo 
periodo di clock, le durate delle fasi 2 e 4 devono essere adattate in funzione del 
periodo della sinusoide (cioè del numero di campioni utilizzati). 
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Affrontando la trattazione analitica del funzionamento del sistema, si può 







 ( 3-29 ) 






⋅ (𝑉𝑂𝑈𝑇 − 𝑉𝐷𝐴𝐶) ( 3-30 ) 
dove 𝑉𝑂𝑈𝑇 = 
𝑉𝑂𝑈𝑇(𝑡𝑐1)+𝑉𝑂𝑈𝑇(𝑡𝑐2)
2
. Il risultato è quindi formalmente analogo a 
quello della eq. (3.14). 
3.5 Architettura dell’amplificatore 
operazionale in classe A/B 
All’interno della letteratura gli amplificatori operazionali sono classificati 
in tre grandi categorie: a singolo stadio di amplificazione, a due stadi, a tre stadi. 
Le architetture a singolo stadio, data l’intrinseca stabilità, rappresentano 
una soluzione particolarmente utilizzata in tutte quelle applicazioni in cui non è 
necessario pilotare piccoli carichi resistivi. Le architetture a tre stadi sono invece 
poco comuni, a causa dell’accurato dimensionamento richiesto per garantirne la 
stabilità e sono utilizzate sono per le applicazioni in cui le topologie a doppio e 
singolo stadio non risultano efficaci, quali ad esempio: 
 soluzioni con tensione di alimentazione limitata a valori talmente 
bassi da non consentire la realizzazione di uno stadio di ingresso 
cascode; 
 sia necessario ottenere elevati guadagni con lunghezze di canale 
molto piccole per i transistor. 
In assenza di questi requisiti specifici, per semplicità circuitale è 
conveniente utilizzare un'architettura a due stadi, in virtù del compromesso che 
offrono fra prestazioni e complessità progettuale. 
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All’interno del panorama degli amplificatori a due stadi, un'ulteriore 
suddivisione può essere effettuata in dipendenza della classe di funzionamento 
degli stadi di amplificazione: 
 stadio di ingresso in classe A; stadio di uscita in classe A; 
 stadio di ingresso in classe A; stadio di uscita in classe A/B; 
 stadio di ingresso in classe A/B; stadio di uscita in classe A; 
 stadio di ingresso in classe A/B; stadio di uscita in classe A/B. 
Gli stadi di ingresso in classe A/B sono utilizzati in applicazioni in cui è 
richiesto uno slew-rate molto elevato, mentre ove ciò non fosse necessario per 
semplicità progettuale è conveniente utilizzare stadi di ingresso in classe A. 
Gli stadi di uscita in classe A/B sono invece comunemente utilizzati in tutte 
quelle applicazioni in cui sia necessario pilotare bassi carichi resistivi o carichi 
capacitivi elevati. Gli stadi di uscita in classe A/B, a differenza di quanto avviene 
per gli stadi in classe A, presentano due dispostivi attivi in uscita, che consentono 
quindi una erogazione e un assorbimento di corrente simmetrici (Figura 3.16), 
indipendente dalla corrente di riposo dei transistor. Negli stadi in classe A invece, 
è presente un solo dispositivo in uscita, il che limita o la massima corrente 
erogabile o la massima corrente assorbibile, vincolate dalla corrente di riposo. 
Figura 3.16 A sinistra è riportato lo schema di principio di uno stadio di uscita in classe 
A, mentre a destra è raffigurato l’equivalente in classe A/B. Entrambi gli stadi sono 
rappresentati con carico resistivo e carico capacitivo collegati. 
 
Al fine di poter pilotare efficacemente bassi carichi resistivi, l’integratore di 
Miller del DSG/VSCM è stato realizzato utilizzando una architettura in classe A/B, 
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basata sul lavoro descritto in [16]. La topologia si basa sullo schema QTL (quadratic 
translinear) in cui la corrente di riposo I0 dello stato di uscita è fissata analogamente 
a quanto avviene per gli specchi di corrente, in modo che il valore di I0 sia poco 
sensibile alle variazioni di processo e della tensione di alimentazione. 
Figura 3.17 Schema di principio dell’architettura QTL. 
 
Facendo riferimento alla Figura 3.17, che rappresenta lo schema di 
principio dell’architettura di riferimento [18], il funzionamento del sistema QTL è 
descritto dalle seguenti relazioni: 
 punto di riposo 
valendo la relazione VGS11+VGS13=VGS5+VGS9 e poiché I11=IBIAS, si può 
dimostrare che la corrente di riposo dei transistor M9 e M10 vale: 




quindi la tensione di riposo dello stadio di uscita dipende 
direttamente dalla tensione IBIAS tramite il rapporto dei beta dei 
transistor; in prima approssimazione, IQ può quindi essere 
considerato indipendente dalla tensione di alimentazione e dalla 
variazione dei parametri di processo; 
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 piccoli segnali di ingresso 
l’applicazione di un segnale di ingresso è rappresenta dal 
generatore di corrente iS, che determinerà una variazione della 
tensione di gate del transistor M10 pari a: 
Δ𝑉𝐺10 = −𝑖𝑆 ⋅ 𝑅𝑂𝑈𝑇𝑃 
da cui, essendo anche iS = iM5 + iM6, si ottiene che: 




per piccoli segnali, la coppia di transistor M5 ed M6 agisce quindi 
come un resistenza di valore 1/gm; 
 grandi segnali di ingresso 
nel momento in cui uno dei due transistor di uscita entra in zona 
triodo, entra in zona triodo anche il rispettivo transistor della 
coppia M5-M6; le tensioni di gate dei transistor di uscita possono 
così entrambe raggiungere i rail di alimentazione 
Figura 3.18 Stato dei transistor ed andamento della tensione di uscita per differenti 
segnali di ingresso. Da sinistra, verso destra: grande segnale negativo, piccolo segnale, 
grande segnale positivo. 
 
Tuttavia, lo schema sopra descritto non è adatto ad applicazioni low-
voltage, poiché richiede una tensione di alimentazione pari ad almeno due VGS. 
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Per l’effettiva l’implementazione dell’integratore è stata perciò utilizzata 
una topologia differente, in cui la tensione di riposo dei transistor dello stadio di 
uscita è fissata utilizzando sia le relazioni QTL sia una rete di reazione negativa 
(Figura 3.19). 
Figura 3.19 Schema circuitale semplificato dello stadio di uscita dell’amplificatore in 
classe A/B implementato. In verde sono evidenziati i transistor che determinano la 
relazione QTL. In rosso è evidenziata la catena di reazione. In blu è rappresentato lo 
stadio di uscita. 
 
Il funzionamento del sistema, dal punto di vista della stabilizzazione della 
corrente di riposo dei transistor di uscita (M9 e M10) può essere compreso facendo 
riferimento alla Figura 3.20, estratto delle porzioni di circuito evidenziate in verde 
e in rosso nella Figura 3.19. 
In Figura 3.20, supponiamo per ora nulla la tensione differenziale VD 
(funzione della corrente IOUT) e consideriamo il circuito perfettamente simmetrico. 
Le tensioni VOUT1 e VUOUT2, che pilotano i gate dei due transistor di uscita, avranno 
lo stesso valore, che sarà compreso fra i due rail di alimentazione. 
Dall’analisi circuitale si può dimostrare che la rete di reazione, sulla destra 
dell’immagine, eroga una corrente IOUT in accordo alle seguenti: 
 se IM10 = IM9 = I0, allora IOUT è uguale a circa I0/2; 
 se IM10>>IM9, allora IOUT è uguale a IM9; 
 se IM9>>IM10, allora IOUT è uguale a IM10. 
   50 
Nel caso in cui le correnti IM10 e IM9 fossero uguali e pari proprio al valore 
desiderato I0, allora IOUT sarebbe uguale a I0/2 e la tensione VD rimarrebbe nulla; le 
tensioni VOUT1 e VOUT2 sarebbero fisse e il sistema sarebbe in equilibrio. 
Figura 3.20 Porzione di circuito che regola la corrente di riposo dei transistor M9 e M10. 
 
Immaginiamo ora che in virtù, ad esempio, di una variazione di processo o 
ad una variazione della tensione di alimentazione, la corrente del transistor IM10 
aumenti notevolmente. In questo caso, la corrente IOUT, aumenterebbe fino a valere 
IOUT = IM9 = I0. 
La tensione VD, proporzionale13 alla differenza fra I0/2 e IOUT, aumenterebbe, 
provocando un aumento di VOUT2 e una diminuzione di VOUT1; così facendo IM10 
viene diminuita, con un effetto di reazione negativa che stabilizza la corrente di 
riposo dei transistor di uscita al valore I0 desiderato. 
3.5.1 Amplificazione a modo differenziale 
L’amplificazione del segnale differenziale di ingresso, passa per lo stesso 
blocco che implementa la relazione QTL (si veda la Figura 3.21). Una variazione 
del segnale di ingresso all’amplificatore, cambia la corrente che scorre nel 
generatore IBIAS di Figura 3.20, il che determina una contemporanea traslazione 
                                                     
13 La dipendenza di VD da IOUT è data dalle relazioni QTL. 
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verso l’alto o verso il basso delle tensioni di gate dei transistor di uscita, 
determinando l’amplificazione del segnale. 
Figura 3.21 Schema complessivo dell’amplificatore. In blu è raffigurato il percorso di 
amplificazione del segnale differenziale di ingresso. 
 
Si noti come la rete di reazione per la stabilizzazione delle correnti di riposo 
non interferisca con il percorso di amplificazione. Infatti, mentre la stabilizzazione 
agisce a modo differenziale sulle tensioni dei gate dei transistor di uscita, il 
percorso di amplificazione agisce a modo comune. 
3.6 Rete digitale di controllo 
L’adozione di un sistema di generazione di tipo switched-capacitor 
richiede una rete digitale per il controllo degli switch nelle varie fasi di 
funzionamento. Nel caso specifico, l’intima correlazione fra la rete di generazione 
del segnale sinusoidale e il sistema di regolazione della tensione continua 
(paragrafo 3.4.3) ha inoltre richiesto l’implementazione di un sistema di 
sincronizzazione fra i segnali di controllo delle due reti di switch. 
3.6.1 Generazione del segnale sinusoidale 
Per la rete di generazione dei campioni sono state utilizzate 64 capacità 
pesate sinusoidalmente, corrispondenti a 128 campioni, ove uno dei due terminale 
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di ciascuna capacità è stato connesso a un deviatore adibito per la commutazione 
fra i due valori di tensione di riferimento prodotti dal bandgap differenziale. 
Dal punto di vista digitale, il segnale sinusoidale è generato tramite un 
contatore Up-Down modulo 65, denominato samples_counter. Ad ogni valore in 
uscita dal contatore, tramite codifica termometrica, è assegnata una stringa di 64 
bit che determina lo stato di ciascun deviatore delle 64 capacità. Il valore 64 del 
contatore corrisponde a una stringa composta da soli “1” (picco positivo del 
segnale sinusoidale); all’opposto, il valore 0 corrisponde a una stringa di soli “0” 
(picco negativo del segnale sinusoidale). 
Tabella 3-1 Esempio del sistema di codifica utilizzato nel caso di 16 campioni 








0 0.0000 00000000 
1 0.1951 00000001 
2 0.3827 00000011 
3 0.5556 00000111 
4 0.7071 00001111 
5 0.8315 00011111 
6 0.9239 00111111 
7 0.9808 01111111 
8 1.0000 11111111 
A parità di frequenza di clock, il periodo della sinusoide può essere variato 
modificando il valore dell’addendo del contatore. Per addendo uguale a 1, viene 
prodotta una sinusoide con il massimo numero di campioni (128 campioni). Per 
addendo uguale a 32 viene prodotta una “sinusoide” con il numero minimo di 
campioni permessi dal sistema (2 campioni). 
Al fine di incrementare la versatilità del sistema e di ridurre al minimo i 
transitori del segnale di uscita, l’implementazione della rete digitale è stata 
effettuata utilizzando i seguenti criteri: 
 la generazione del segnale sinusoidale, può essere abilitata da un 
segnale di enable; quando il segnale di enable assume livello logico 
basso; la stringa di controllo dei deviatori è vincolata al valore 
corrispondente al codice 32 (corrispondente al valore 0 della 
sinusoide); 
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 all’attivazione del segnale di enable, la sinusoide può essere 
generata sia con polarità verso l’alto che con polarità verso il basso; 
 disattivando il segnale di enable, la generazione del segnale 
sinuosidale non viene interrotta immediatamente ma viene attesa la 
fine del periodo; 
 eventuali variazioni del numero di campioni vengono registrate 
solo al termine del periodo. 
Tabella 3-2 Estratto del codice VHDL della rete di controllo del front-end analogico, in 
cui è descritto il funzionamento del contatore per la generazione dei campioni. Il segnale 
autozero-stop-signal è utilizzato per la sincronizzazione con la macchina digitale per la 
regolazione della tensione continua. Il segnale PI_TOGGLE determina la polarità della 
sinusoide. 
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Tabella 3-3 Porzione di codice VHDL relativo alla codifica termometrica. 
 
3.6.2 Regolazione della tensione continua e 
sincronizzazione con il segnale sinusoidale 
Nell’implementazione effettiva, la regolazione della tensione continua è 
stata implementata in 7 fasi. Rispetto a quanto descritto nel paragrafo 3.4.3 sono 
state aggiunte tre fasi intermedie, per evitare effetti legati a passaggi di carica non 
desiderati fra le capacità durante le fasi di commutazione degli switch (Figura 2.3). 
In particolare, sono state aggiunte le seguenti fasi: 
 fase 2_a, successiva alla fase 2, in cui viene aperto l’interruttore che 
opera la chiusura a buffer dell’operazionale A2 e le capacità CU 
vengono lasciate con uno dei terminali flottanti; 
 fase 2_b, successiva alla fase 2_4, in cui le capacità CU vengono 
lasciate flottanti mentre avviene la connessione della capacità CT fra 
l’uscita e l’ingresso invertente dell’operazionale A2; 
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 fase 4_a, successiva alla fase 4 e precedente alla nuova fase 1, in cui 
le capacità CU vengono lasciate flottanti prima della connessione 
della capacità CT fra gli ingressi dell’amplificatore operazione A1. 
Anche per la rete digitale del sistema di regolazione della tensione continua 
il passaggio tra gli stati degli switch è scandito utilizzando un contatore, 
denominato autozero_counter. Il sincronismo con la rete di creazione della 
sinusoide è garantito da un segnale di trigger che azzera contemporaneamente i 
due contatori samples_counter e autozero_counter. 
Il contatore autozero_counter è un contatore Up il cui modulo viene 
impostato dinamicamente in modo da coincidere14 con il numero di campioni con 
cui viene generata la sinusoide. In tal modo, è sempre garantito il sincronismo fra 
la generazione della sinusoide e le fasi delle regolazioni della continua, in quanto 
l’uscita del contatore autozero_counter coincide con il numero del campione in corso 
(si veda la Figura 3.23). Le fasi numero 2, 2_a, 3, 4_a hanno15 tutte durata pari ad 1 
periodo di clock; la durata delle restanti tre fasi, così come il modulo del contatore, 
vengono regolati dinamicamente da codice in funzione del numero di campioni. 
La durata delle varie fasi in funzione del numero di campioni è riportata nella 
Tabella 3-5. 
Tabella 3-4 Estratto di codice VHDL in cui viene definita la fase del ciclo di conversione 
in funzione dell’uscita del contatore autozero_counter. 
 
                                                     
14 In realtà la corrispondenza fra campioni e modulo del contatore esiste solo nel caso di 
numero di campioni maggiore di 8. I casi particolari di 2 e 4 campioni sono trattati a parte. 
15 Tranne il caso particolare della generazione con 8 campioni, in cui le fasi 2_a e 2_b 
vengono saltate, per completare un ciclo di conversione in un unico ciclo di sinusoide. 
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Figura 3.22 Schema delle fasi per la rete di regolazione della tensione continua 
effettivamente implementato su chip. 
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Figura 3.23 Esempio di sincronismo fra il contatore per la generazione della sinusoide e 
il contatore per la regolazione della tensione continua, nel caso di 16 campioni. 
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Tabella 3-5 Durata della fasi in funzione del numero di campioni. 
 
Tabella 3-6 Codice VHDL della codifica termometrica. 
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3.7 Il VSCM 
Il VSCM rappresenta in pratica una copia16 del DSG in cui è assente la rete 
di generazione della tensione sinusoidale. A differenza del DSG, il VSCM presenta 
però una resistenza RSNS in serie fra il terminale di force e il terminale di sense, così 
da poter essere utilizzato per la lettura della corrente che fluisce nel DUT. 
Figura 3.24 Schema di principio del VSCM, comprensivo della resistenza RSNS per la 
lettura della corrente che scorre nel DUT. La tensione VSNS viene inviata in ingresso 
all’amplificatore da strumentazione. 
 
Considerando infatti trascurabili17 gli effetti delle resistenze parassite vale 
la relazione: 
 𝑉𝑆𝑁𝑆 ≅ 𝑅𝑆𝑁𝑆 ⋅ 𝐼𝐷𝑈𝑇  ( 3-31 ) 
                                                     
16 In realtà, anche i due blocchi differiscono anche a livello di regolazione della tensione 
continua, in quanto il VSCM presenta una risoluzione nominale in DC di 6 bit, mentre il 
DSG ha una risoluzione nominale di 12 bit. 
17 Nell’implementazione su chip, la connessione fra l’amplificatore da strumentazione e la 
resistenza RSNS è stata effettuata con un sistema a 4 contatti, per ridurre effettivamente 
l’influenza delle resistenze parassite. 
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4 Amplificatore da 
strumentazione 
In questo capitolo è descritta la topologia dell’amplificatore da 
strumentazione, circuito principale del canale di lettura. Dopo una breve 
panoramica delle principali architetture presenti in letteratura e delle loro 
limitazioni rispetto alle specifiche richieste dal sistema, verrà presentata la 
soluzione sviluppata: una originale topologia fully-differential con modo comune 
di ingresso quasi rail-to-rail. La cancellazione dell’offset e la riduzione delle 
componenti di rumore a bassa frequenza sono implementate per mezzo di 
modulazione chopper. 
4.1 Principali topologie in letteratura 
Gli amplificatori da strumentazione costituiscono i circuiti principali della 
catena di lettura di numerose tipologie di interfacce per sensori. Sono utilizzati per 
l’interfacciamento di sensori termoelettrici [1] o ponti di Wheatstone, in cui il 
segnale utile è rappresentato da una tensione in DC, e per la misura di impedenze 
complesse in applicazioni come la discriminazione di campioni biologici [2] o 
l’identificazione di specie chimiche [3]. Gli amplificatori da strumentazione 
presentano quindi elevati requisiti in termini di versatilità. La compatibilità con 
una ampia classe di sensori richiede un range di tensioni di modo comune di 
ingresso (CMVR) ampio, che date le ridotte tensioni di alimentazione dei moderni 
system-on-a-chip (SoC) significa spesso un CMVR rail-to-rail. Sempre 
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l’integrazione all’interno di SoC, richiede design compatti e bassi consumi di 
potenza. Differenti applicazioni, quali ad esempio la voltammetria o 
l’impedenziometria, richiedono di identificare segnali differenziali di ampiezza 
differente (da pochi μV ai V): amplificatori con guadagno programmabile, da 
poche unità fino a decine o centinaia, sono quindi desiderabili. Infine, l’utilizzo in 
applicazioni in AC con segnali di stimolo fino al MHz, richiede una banda elevata. 
In letteratura è possibile trovare numerose topologie di amplificatore che 
presentano, in parte, i requisiti richiesti. Il classico amplificatore operazionale a tre-
OPAMP (Figura 4.1), può essere progettato per ottenere un CMVR elevato, 
utilizzando coppie complementari p-n per gli stadi di ingresso dei due 
operazionali OP-1 e OP-2.. 
Figura 4.1 Schema di principio dell’amplificatore da strumentazione a tre-opamp. 
 
Tuttavia, l’amplificatore a tre-opamp non è ottimizzato dal punto di vista 
del consumo di area e non consente di ottenere coefficienti di reiezione del modo 
comune (CMRR) molto elevati. Ma, soprattutto, presenta una importante 
limitazione per quanto concerne la dinamica differenziale di ingresso: poiché il 
modo comune di ingresso passa inalterato dal primo stadio dell’amplificatore 
(composto da OP-1 e OP2), nel caso in cui la tensione comune di ingresso sia 
prossima ai rail, un eventuale guadagno a modo differenziale del primo stadio 
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porterà sicuramente a un clipping della tensione differenziale in uscita al primo 
stadio (Figura 4.2). 
Figura 4.2 Amplificatore a tre-opamp. Nel caso di modo comune di ingresso prossimo ai 
rail, un eventuale guadagno del primo stadio dell’amplificatore può portare a un 
clipping della tensione a modo differenziale. 
 
La topologia probabilmente più diffusa in letteratura, in virtù 
dell’intrinseca efficacia in termini di CMRR e di consumo di area, è rappresentata 
dall’ indirect current feedback (ICF) [4], il cui schema di principio (nella versione 
fully-differential e con modulazione chopper) è riportato in Figura 4.3. Gli 
amplificatori ICF consentono di implementare efficacemente la modulazione 
chopper e il dynamic-element-matching [5] [6], che consentono, rispettivamente, 
la riduzione dell’offset e del rumore a bassa frequenza e l’aumento della precisione 
del guadagno a modo differenziale. Tuttavia, la precisione del guadagno è 
fortemente ridotta nel caso in cui il modo comune di ingresso sia prossimo ai rail 
di alimentazione. Con riferimento alla Figura 4.3, l’amplificatore Gm1 riceve il 
modo comune di ingresso, mentre l’amplificatore Gm2 è azionato dal segnale di 
feedback, che presenta lo stesso modo comune, stabilizzato, del segnale di uscita 
dell’amplificatore. Ciò può portare a notevoli errori di guadagno, fino al 50%, nel 
caso in cui il modo comune di ingresso si avvicini ai rail di alimentazione. Infatti, 
al fine di garantire un elevato CMVR, gli amplificatori Gm1 e Gm2 sono 
solitamente progettati utilizzando coppie complementari p-n per lo stadio di 
ingresso. Nel momento in cui la tensione di modo comune di ingesso si avvicina a 
uno dei rail, una delle coppie p-n in Gm1 si spegne, così che il guadagno di Gm1 
sia in pratica dimezzato, invalidando la condizione di bilanciamento di Gm1 e 
Gm2, necessaria per la precisione del guadagno complessivo dell’amplificatore. 
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Figura 4.3 Schema di principio di un amplificatore ICF fully-differential con 
modulazione chopper. 
 
Una soluzione al problema, in cui la tensione differenziale di ingresso è 
modulata da una rete capacitiva che reietta il modo comune di ingresso, è descritta 
in [8]. Tuttavia, tale approccio risulta poco adatto alle applicazioni di tipo 
impedenziometrico. 
4.2 Architettura proposta 
Tenendo conto delle molteplici esigenze dei sistemi per la lettura di sensori 
integrati, è stato sviluppato un amplificatore da strumentazione adatto all’utilizzo 
sia in applicazioni AC che DC (Figura 4.4), con le seguenti caratteristiche: 
 range di modo comune di ingresso (quasi) rail-to rail ed elevato 
CMRR; 
 modulatore chopper integrato per la riduzione dell’offset e delle 
componenti di rumore a bassa frequenza (come descritto nel 
seguito, per applicazioni in AC è possibile effettuare la 
demodulazione fase/quadratura direttamente all’interno 
dell’amplificatore, azionando il solo modulatore di uscita); 
 guadagno differenziale programmabile su quattro livelli (1, 12, 20, 
40); 
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 architettura fully-differential; 
 design compatto (ingombro pari a circa 270μm x 210 μm), consumo 
di potenza ridotto (75.6 μV @ Vdd= 1.8V) e bassa potenza di rumore 
riportato in ingresso (DSP di rumore termico riportato in ingresso18 
pari a 75 nV/√Hz19). 
Figura 4.4 Utilizzo dell’amplificatore da strumentazione per misure di impedenza (a) e 
per misure in DC (b). Si noti come in entrambi i casi sia necessaria la presenza di un 
modulatore in uscita all’amplificatore e come il modo comune di ingresso possa variare 
in modo non predicibile all’interno dei rail di alimentazione.  
 
In Figura 4.5 è riportato lo schema di principio semplificato del sistema, che 
come è possibile osservare è formato da due stadi. 
Il primo stadio, di ingresso, è composto da due amplificatori OTA1 e OTA2, 
seguiti in cascata dai transistor M1 e M2 in configurazione source-comune, e dalla 
resistenza R1. Ciascun gruppo OTA-M costituisce un amplificatore ad alto 
guadagno chiuso in reazione in configurazione buffer, così che le tensioni di 











 ( 4-1 ) 
                                                     
18 Con modulazione chopper attiva. 
19 Il dato è stato ricavato da misure sperimentali sul prototipo della release numero 3 del 
sistema. Attualmente è in produzione la 4° release, in cui il dimensionamento è stato 
ottimizzato e la DSP attesa è pari a 45 nV/√Hz. 
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Tralasciando gli effetti del mismatch e degli elementi parassiti, le correnti 
ID1 e ID2 sono replicate, nel secondo stadio, dai transistor M1R e M2R, nominalmente 







= 𝐼𝑅1 ( 4-2 ) 
Il guadagno differenziale dell’amplificatore è quindi dato dal rapporto tra 







 ( 4-3 ) 
Come nel caso dell’amplificatore a tre op-amp il modo comune di ingresso 
passa inalterato dal primo stadio, ma poiché non avviene amplificazione del 
segnale differenziale, non vi è alcuna limitazione dal punto di vista della dinamica. 
La reiezione del modo comune di ingresso e l’amplificazione del segnale 
differenziale avvengono entrambe nel secondo stadio. Il modo comune di uscita è 
regolato a un valore costante (pari a metà della tensione di alimentazione, per 
ottenere la massima dinamica differenziale di uscita) utilizzando una classica rete 
di controllo CMFB [11] che aziona i generatori di bias IOR (Figura 4.6). 
Figura 4.5 Schema semplificato dell’amplificatore implementato. 
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Figura 4.6 Rete di controllo del segnale di modo comune di uscita, che aziona i generatori 
di bias IOR. 
 
Il principio di funzionamento del sistema è simile a quello degli 
amplificatori current-balance [12], in cui però lo stadio di ingresso è formato dalla 
cascata di un OTA e uno stadio source-follower, anziché source-comune, che 
riduce drasticamente la dinamica di modo comune di ingresso. La soluzione 
proposta, permette invece di ottenere un range di modo comune di ingresso rail-
to-rail, a meno della tensione di over-drive dei transistor M1 ed M2. Infatti, nel caso 
in cui la tensione di ingresso di modo comune approssimi i rail fino a portare in 
zona triodo uno tra M1 ed M2, viene meno la corrispondenza fra la corrente nel 
transistor e la corrente nella relativa replica. I transistor M1R e M2R sono infatti 
forzati in zona di saturazione dal CMFB. Per tensioni di modo comune entro i 100 
mV circa dai rail si verifica quindi una alterazione del guadagno dell’amplificatore 
(Figura 4.7). 
Come contropartita dell’aumento della dinamica di modo comune in 
ingresso, l’adozione di uno stadio a source-comune ha richiesto l’introduzione di 
una rete di compensazione (paragrafo 4.2.3)e di un accurato dimensionamento 
della risposta in frequenza, come descritto nel paragrafo 4.2.4. 
Le esigenze dell’ampia dinamica di ingresso di modo comune e di una 
corretta replica delle tensioni di ingresso ai capi di R1 hanno richiesto, per gli OTA, 
l’utilizzo di una configurazione folded-cascode con coppie di ingresso p-n (Figura 
4.8). Si noti che nell’architettura proposta, a differenza di quanto avviene per la 
topologia ICF, l’eventuale spegnimento di una delle coppie p-n non comporta 
errori nel guadagno complessivo dell’amplificatore, fintanto che vale la 
condizione: 𝑉𝐼𝑃 − 𝑉𝐼𝑁 ≅ 𝑉𝑆𝑃 − 𝑉𝑆𝑁 . Infine, nell’implementazione effettiva del 
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sistema, sono stati utilizzati stadi cascode per aumentare la precisione del 
guadagno (Figura 4.10). 
Figura 4.7 Caratteristica di trasferimento differenziale in DC (guadagno 20) per 
differenti modi comuni di ingresso (a); tensione differenziale di uscita in funzione del 
modo comune di ingresso per guadagno pari 20 e segnale differenziale di ingresso pari 
a 40 mV (b). I dati sono stati tratti da misure sperimentali sulla terza release del sistema.  
 
Figura 4.8 Schema circuitale dei blocchi OTA utilizzati per lo stadio di ingresso 
dell’amplificatore. Si notino sulla sinistra le coppie p-n e sulla destra l’implementazione 
folded-cascode. 
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4.2.1 Modulatori integrati 
I contributi in uscita dell’offset e delle componenti di rumore a bassa 
frequenza possono essere convenientemente ridotti utilizzando una tecnica di 
modulazione chopper, il cui schema tipico è riportato in Figura 4.9. 
Figura 4.9 Schema di principio di un amplificatore da strumentazione con modulazione 
chopper. 
 
Nell’’implementazione effettiva, il modulatore di uscita SB è stato integrato 
all’interno dell’amplificatore stesso, in corrispondenza dei transistor a gate 
comune dei rami cascode dello stadio di uscita (Figura 4.10). 
Il modulatore SB1 effettua la vera e propria modulazione del segnale, 
mentre il modulatore SB2 modula le correnti prodotte dai generatori di bias IOR, 
riducendo i loro contributi in termini di offset e di rumore a bassa frequenza. Al 
fine di aumentare la precisione nella replica delle correnti ID1 e ID2, all’interno dello 
stadio di ingresso è stato inserito un modulatore dummy DS, copia di SB1.  
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4.2.2 Demodulazione del segnale 
Come anticipato nell’introduzione, azionando il solo modulatore di uscita 
e disattivando il modulatore di ingresso, è possibile operare la demodulazione in 
fase e in quadratura del segnale processato dall’amplificatore. I segnali di 
demodulazione sono forniti dalla stessa rete digitale che produce gli stimoli del 
sensore, così che la demodulazione sia effettivamente allineata al segnale di 
stimolo, dal punto di vista della fase (si veda a proposito il capitolo 5). Per segnali 
in AC ad alta frequenza, cioè oltre la frequenza di corner del rumore 
dell’amplificatore, viene effettivamente azionato il solo modulatore di uscita. Per 
segnali in AC a frequenza inferiore rispetto a quella di corner, invece, la 
modulazione chopper e la demodulazione vengono azionate 
contemporaneamente (Figura 4.11). 
Figura 4.11 Utilizzo contemporaneo di chopping e demodulazione, in fase sulla sinistra, 
e in quadratura, sulla destra. I segnali, dall’alto verso il basso, sono: tensione 
differenziale di ingresso, modulazione in ingresso, modulazione in uscita, tensione 
differenziale in uscita all’amplificatore. 
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4.2.3 Stabilità 
La replica delle tensioni di ingresso ai capi della resistenza R1 avviene 
attraverso due amplificatori a due stadi chiusi in configurazione a guadagno 
unitario, che richiedono una rete di compensazione ai fini della stabilità. Inoltre, 
poiché sia il modo comune di ingresso sia il modo differenziale di ingresso 
vengono replicati, la stabilità deve essere garantita per entrambi i percorsi di 
reazione. 
Figura 4.12 Stadio di ingresso dell’amplificatore comprensivo delle catene di 
compensazione a modo differenziale (RCD-CCD) e a modo comune (RCC-CCC). La funzione 
delle capacità CZN sarà discusso nel paragrafo relativo alla risposta in frequenza. 
 
Dall’analisi della topologia del circuito (Figura 4.5) è possibile determinare 
facilmente che: 
 per segnali differenziali scorre corrente nella resistenza R1, che avrà 
quindi un effetto caricante sui due amplificatori di ingresso 
(ciascuno dei quali composto dalla cascata OTA-M), aumentandone 
la stabilità; 
 per segnali a modo comune, non scorre corrente nella resistenza R1, 
così che il suo effetto caricante venga meno; per segnali a modo 
comune sarà quindi necessario applicare una compensazione 
maggiore. 
Al fine di non sovra-compensare la risposta a modo differenziale, 
riducendo inutilmente la banda del sistema, sono state introdotte due catene di 
compensazione (si veda la Figura 4.12), realizzate utilizzando la nota tecnica di 
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compensazione di Miller. La prima catena (RCD-CCD), applicata fra l’ingresso e 
l’uscita dei transistor source-comune, garantisce la stabilità a modo differenziale e 
compensa parzialmente la risposta a modo comune. La seconda catena (RCC-CCC), 
agisce solo a modo comune, e fornisce la quota di compensazione mancante. 
Figura 4.13 Circuito equivalente dello stadio di ingresso (solo metà circuito è disegnata) 
per segnali di ingresso a modo differenziale (a) e a modo comune (b). 
 
Considerando la cascata di ciascun gruppo OTA-M come un amplificatore 
ad alto guadagno, simile ad un amplificatore operazionale [14], si possono ricavare 
facilmente i seguenti parametri: 
 guadagno in continua ad anello aperto 
𝐴0 = 𝐺𝑀1𝑅𝑂𝑈𝑇1𝐺𝑀2𝑅𝑂𝑈𝑇2 
 polo dominante 
𝜔𝑃1 =
1
𝑅𝑂𝑈𝑇1 ⋅ (𝐶1 + (1 + 𝐺𝑀2𝑅𝑂𝑈𝑇2)𝐶𝐶𝐷)
 





 pulsazione per guadagno unitario 




dove GMi, ROUTi, Ci, identificano rispettivamente la transconduttanza, la 
resistenza di uscita e la capacità di uscita dello stadio i-esimo. 
Poiché il margine di fase, per la stabilità, dipende dal rapporto tra ωP2 e ω0, 
valori più alti di CCD garantiscono una maggior stabilità. Ma, come atteso, 
all’aumentare di CCD diminuisce la frequenza del polo dominante, portando a un 
decremento della banda. 
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4.2.3.1 Modo differenziale 
Per stimoli di ingresso a modo differenziale, la resistenza di uscita dello 








 ( 4-4 ) 
considerando R1<<ROUT2. 
In conseguenza, il guadagno del sistema viene diminuito, mentre aumenta 
il valore del polo dominante: 
 𝐴0
′ = 𝐴0 ⋅
𝑅1
2𝑅𝑂𝑈𝑇2








 ( 4-6 ) 















 ( 4-7 ) 
nel caso in cui valga la condizione GM2R1>> 1 la pulsazione di guadagno 
unitario non è influenzata dalla presenza di R1. In caso contrario, l’effetto caricante 
di R1 diminuisce il valore di ω0, consentendo di ottenere lo stesso margine di fase, 
con una CCD più piccola (al costo di una banda leggermente inferiore). 
4.2.3.2 Modo comune 
Per segnali a modo comune non è presente l’effetto caricante della 
resistenza R1 (Figura 4.13). In conseguenza, la sola capacità CCD, dimensionata 
tenendo conto della presenza di R1, non è sufficiente a garantire la stabilità. È 
quindi necessario introdurre una rete di compensazione aggiuntiva. Il risultato è 
stato ottenuto dividendo la resistenza R1 in due resistenze in serie di valore R1/2 e 
applicando un percorso di compensazione RCC-CCD aggiuntivo fra il punto centrale 
delle resistenze e i gate dei transistor M1-M2. Come desiderabile, questa seconda 
rete di compensazione non influenza la risposta di modo differenziale, poiché il 
punto centrale delle resistenze può essere considerato a massa alle variazioni. 
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4.2.4 Risposta in frequenza 
L’amplificatore da strumentazione opera la modulazione delle correnti di 
replica prima che le stesse agiscano sulla resistenza di uscita R2. Inoltre, 
l’informazione utile sulla resistenza R2 è la tensione in DC. Di conseguenza la 
funzione di trasferimento fra la tensione differenziale di uscita e la tensione 
differenziale in ingresso all’amplificatore non è di alcun interesse. 
La vera funzione di trasferimento di interesse è la funzione di trasferimento 
fra le correnti di replica, che scorrono in M1R e M2R, rispetto alla tensione 
differenziale di ingresso. Assumendo poi, che in virtù dell’utilizzo degli stadi 
cascode, gli effetti del secondo ordine possano essere trascurati, si può considerare 
che per piccoli segnali valga effettivamente la piena corrispondenza fra ID1R, ID2R e 
ID1, ID2. 
La risposta in frequenza dell’amplificatore può quindi essere 
convenientemente determinata investigando la funzione di trasferimento di 
piccolo segnale fra le correnti ID1, ID2 e la tensione differenziale di ingresso. 
Inoltre, considerando che il circuito abbia un comportamento 
antisimmetrico rispetto alle variazioni a modo differenziale, l’analisi può essere 
effettuata utilizzando lo schema equivalente di Figura 4.14. 
CP rappresenta il contributo di tutte le capacità parassite sul nodo VSP, 
mentre r0 rappresenta la resistenza di uscita del generatore di bias I0. Il passaggio 
dal circuito (a) al circuito (b) è effettuato considerando che, in virtù 
dell’amplificazione introdotta dallo stadio a source-comune, la tensione VDP 
subisca variazioni molto minori di VSP. 
Supponendo trascurabile RCD rispetto a CCD, la funzione di trasferimento 
nel dominio della frequenza tra la corrente di piccolo segnale in M1, e la tensione 

















⋅ 1 ( 4-8 ) 
considerando che, in virtù della configurazione a buffer del gruppo 
OTA+M1, la tensione vSP coincida con la tensione di ingresso. 
Come da aspettarsi, per frequenze piccole, la funzione di trasferimento 
dipende solo da R1, ed è pari proprio a 2/R1. All’aumentare della frequenza però, 
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aumenta la quota di corrente che scorre nella capacità di compensazione e nelle 
capacità parassite, di conseguenza la corrente differenziale aumenta. Questa 
componente aggiuntiva di corrente non può essere compensata introducendo una 
capacità analoga a CCD nello stadio di replica, a causa della presenza del 
modulatore fra i transistor M1R (M2R) e la resistenza di uscita R2. 
Figura 4.14 Circuito di piccolo segnale utilizzato per investigare la risposta in frequenza 
dell’amplificatore, come funzione di trasferimento fra la corrente di piccolo segnale in 
M1 (M2) e la tensione di ingresso differenziale. Nel disegno, R1A=R1/2. 
 
Il problema è stato risolto dimensionando opportunamente la pulsazione 
di guadagno unitario del gruppo OTA+M1. Infatti, sostituendo nella (5.8) 























 ( 4-9 ) 
Lo zero introdotto dalla componente iD1/vSP è stato compensato 
dimensionando opportunamente f0, attraverso le capacità CZN visibili in Figura 
4.12, connesse fra il gate del transistor M1 (M2) e massa. 
Si noti che non sarebbe stato possibile effettuare il tuning di f0 agendo 
direttamente sulla capacità di compensazione CCD, perché CCD influisce 
contemporaneamente su f0 e su CT. Le capacità CZN invece, essendo connesse al 
gate del transistor M1 (M2) riducono la frequenza del polo dominante del buffer 
senza alterare il valore della capacità CT. 
                                                     
20 Si considera che fino alla pulsazione di guadagno unitario la funzione di trasferimento 
sia a polo dominante. 
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5 La rete digitale 
In questo capitolo verrà presentata la struttura della rete digitale del 
sistema. All’interno della rete sono implementate le interfacce per la 
comunicazione con dispositivi esterni, il sistema di controllo del front-end 
analogico, la logica per la conversione analogico-digitale e i registri di 
configurazione di tutti gli elementi programmabili (stato dei mux, guadagni degli 
amplificatori, abilitazioni dei circuiti, etc.). La sintesi della rete complessiva è stata 
implementata dal INFN di Cagliari, utilizzando standard-cells Faraday. La rete di 
controllo del front-end analogico è stata sviluppata in codice VHDL come parte 
del progetto di tesi. 
5.1 Organizzazione logica 
La rete digitale si compone di 6 blocchi costituenti fondamentali: 
 interfaccia di comunicazione: consente di programmare il chip 
tramite un dispositivo esterno, con interfaccia SPI, I2C o tramite un 
originale protocollo proprietario sviluppato per il progetto; 
 la rete di generazione dei segnali di clock, che crea tutti i 
riferimenti temporali necessari ai vari circuiti, partendo dal clock di 
riferimento (che può essere esterno o interno, generato da uno dei 
due oscillatori presenti su chip); tra i vari segnali prodotti vi sono: 
il clock per il controllo del DSG e del VSCM, il clock per la 
generazione dei segnali di modulazione/demodulazione, il clock 
per il convertitore A/D; 
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 i registri di configurazione: consentono di programmare il chip per 
le varie tipologie di applicazione; alcuni esempi di parametri 
configurabili sono: ampiezza e frequenza della sinusoide, 
guadagno dell’amplificatore da strumentazione; 
 la logica di controllo della rete di stimolo: genera i segnali per il 
controllo degli switch per la creazione del segnale sinusoidale e 
della tensione continua di uscita; 
 controllo del canale di lettura: genera i segnali per la modulazione 
e la demodulazione del segnale letto dall’IA; 
 il filtro CIC per il convertitore A/D Σ-Δ. 
La logica di controllo della rete di stimolo e il controllo del canale di lettura, 
implementate all’interno del progetto di tesi, saranno descritte nel seguito. 
Figura 5.1 Schema del chip. I blocchi in rosa sono tutti riferiti alla rete digitale. 
Immagine tratta dal datasheet del sistema. 
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5.2 Controllo del front-end analogico 
La rete di controllo del front-end analogico produce i segnali che pilotano 
gli switch del DSG e del VSCM nelle varie fasi del ciclo di conversione e genera i 
segnali per la modulazione del segnale letto dall’amplificatore da strumentazione. 
Nel paragrafo 3.6 all’interno del capitolo 3 è già stato descritto l’approccio per la 
generazione dei campioni della sinusoide e per la regolazione della tensione 
continua di uscita. In questo paragrafo invece, sarà descritto il funzionamento 
della rete di controllo del canale di lettura. 
Con riferimento alla Figura 5.2, che descrive l’utilizzo del sistema per 
misure di impedenza, il DUT (ZX nell’immagine) è connesso fra il DSG e il VSCM, 
in modo che ai suoi capi insista una tensione: 
 𝑉𝑍𝑋 = 𝑉𝐷𝑆𝐺 − 𝑉𝑉𝑆𝐶𝑀 = (𝑉𝐷𝑆𝐺𝐷𝐶 − 𝑉𝑉𝑆𝐶𝑀) + 𝑉𝑆𝐼𝑁  ( 5-1 ) 
Ai capi del dispositivo può quindi essere applicata una tensione continua 
di bias, a cui è sovrapposto il segnale sinusoidale. Come descritto nel paragrafo 
3.7, la corrente che scorre nel sensore viene convertita in tensione dal VSCM in 
accordo alla relazione: 
 𝑉𝐼𝑁𝐼𝐴 = 𝑉𝑆𝑁𝑆 = 𝑅𝑆𝑁𝑆 ⋅ 𝐼𝑍𝑋 =
𝑅𝑆𝑁𝑆
𝑍𝑋
⋅ 𝑉𝑍𝑋  ( 5-2 ) 
La tensione VSNS viene poi amplificata e demodulata dall’amplificatore da 
strumentazione. 
La corretta estrazione delle componenti in fase e in quadratura del segnale 
di corrente che scorre nel DUT richiede che sia nota la relazione di fase fra il 
segnale di stimolo VSIN e i segnali di demodulazione. 
Il risultato è stato ottenuto implementando un segnale di trigger che 
sincronizzi la rete di generazione dei segnali di demodulazione rispetto alla rete 
di generazione del segnale sinusoidale. 
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Figura 5.2 Configurazione del front-end analogico per la lettura di una impedenza 
incognita ZX. In giallo è evidenziato il DSG, mentre il verde è evidenziato il VSCM. 
 
5.2.1 La rete di demodulazione 
La rete di demodulazione produce i segnali che pilotano gli switch del 
modulatore di uscita dell’amplificatore da strumentazione (si veda la Figura 4.10). 
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Al fine massimizzare la versatilità del sistema, l’interfaccia di demodulazione è 
stata effettuata in accordo allo schema raffigurato in Figura 5.3. 
Il segnale di demodulazione vero e proprio è generato all’interno del blocco 
demodulation_logic, partendo dal clock di demodulazione DSS_clock_DEM, il quale 
può essere o sincrono con il clock utilizzato per la generazione della sinusoide, o 3 
volte più veloce, al fine di implementare anche la demodulazione in terza 
armonica. In funzione dei bit di configurazione QI e HS, è possibile effettuare 
demodulazione in prima/seconda/terza armonica ed estrarre le componenti con 
relazione di fase pari a 0°, 90°, 180° e 270°. 
Il blocco phase_shifter consente di impostare uno sfasamento 
programmabile del segnale di demodulazione digitale, al fine di compensare 
eventuali ritardi fra la sinusoide “digitale” e la sinusoide “analogica”. 
L’ultimo blocco, ia_chopper consente di impostare opzionalmente una 
modulazione chopper sovrapposta alla demodulazione, come descritto nel 
paragrafo 4.2.2. 
Figura 5.3 Schema a blocchi della rete digitale per la generazione dei segnali di 
demodulazione. 
 
La demodulazione può essere implementata facilmente alla luce delle 
seguenti considerazioni: 
 il periodo della sinusoide è dato da: 
𝑇𝑆𝐼𝑁 = 𝐷𝑆𝑆𝐶𝐿𝑂𝐶𝐾𝑀𝑂𝐷 ⋅ 2
𝑂𝑆𝑀, dove DSSCLOCKMOD è il clock usato dalla 
rete di generazione e OSM è il codice identificativo del numero di 
campioni (da 1 a 7); 
 in caso di demodulazione in prima armonica il periodo di del 
segnale di modulazione deve essere: 
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𝑇𝐷𝐸𝑀𝑂𝐷_1 = 𝑇𝑆𝐼𝑁 = 𝑘1 ⋅ 𝐷𝑆𝑆𝐶𝐿𝑂𝐶𝐾𝐷𝐸𝑀 ; dove DSSCLOCKDEM è il clock 
usato dalla rete modulazione e k1 identifica il numero di ripetizioni 
del clock richieste;  
 in caso di demodulazione in prima armonica il periodo di del 




= 𝑘2 ⋅ 𝐷𝑆𝑆𝐶𝐿𝑂𝐶𝐾𝐷𝐸𝑀 ; dove DSSCLOCKDEM è il clock 
usato dalla rete modulazione e k2 identifica il numero di ripetizioni 
del clock richieste;  
 in caso di demodulazione in terza armonica il periodo di del segnale 




= 𝑘3 ⋅ 𝐷𝑆𝑆𝐶𝐿𝑂𝐶𝐾𝐷𝐸𝑀 ; dove DSSCLOCKDEM è il clock 
usato dalla rete modulazione e k3 identifica il numero di ripetizioni 
del clock richieste;  
 al fine di poter produrre segnali di demodulazione, sia in prima che 
in seconda armonica sfasati di 90° e 270° rispetto al segnale 
sinusoidale, bisogna che si possano generare segnali di 
demodulazione con sfasamento di TSIN/8 fra loro;  
 nel caso di demodulazione in prima e seconda 
armonica,  𝐷𝑆𝑆𝐶𝐿𝑂𝐶𝐾𝐷𝐸𝑀 = 𝐷𝑆𝑆𝐶𝐿𝑂𝐶𝐾𝑀𝑂𝐷 , mentre nel caso di 
demodulazione in terza armonica 𝐷𝑆𝑆𝐶𝐿𝑂𝐶𝐾𝐷𝐸𝑀 = 𝐷𝑆𝑆𝐶𝐿𝑂𝐶𝐾𝑀𝑂𝐷/3. 









 ( 5-3 ) 
L’equazione (6.3) mostra come il modo più conveniente per implementare 
la logica di demodulazione sia tramite un contatore modulo 8 (demod_counter)21, in 
cui ad ogni valore di uscita corrisponde un valore logico 1, 0 del segnale di 
demodulazione. Il valore logico da assegnare ad ogni valore di uscita dipende dal 
tipo di demodulazione richiesta in termini di armonica e in termini di fase. In 
accordo alla (6.3), il contatore deve essere aggiornato ogni k fronti di 𝐷𝑆𝑆𝐶𝐿𝑂𝐶𝐾𝐷𝐸𝑀 . 
La sincronizzazione di fase fra la sinusoide “digitale” e il segnale di 
demodulazione può essere conveniente effettuata imponendo che il contatore 
                                                     
21 Sono necessari almeno 8 campioni per la sinusoide. 
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demod_counter assuma valore 0 in corrispondenza del valore 32 del contatore 
samples_counter (si veda il paragrafo 3.6.1). 
Figura 5.4 Nella tabella sono riportati i livelli logici che deve assumere il segnale di 
demodulazione, al variare dello sfasamento richiesto, per demodulazione in prima 
armonica. 
 
Figura 5.5 Nella tabella sono riportati i livelli logici che deve assumere il segnale di 
demodulazione, al variare dello sfasamento richiesto, per demodulazione in seconda 
armonica. 
 
Nell’implementazione effettiva della rete di demodulazione è stato in realtà 
introdotto un ritardo sistematico di mezzo periodo di DSSCLOCKMOD fra il segnale di 
demodulazione e il segnale della sinusoide “digitale”, per compensare lo 
sfasamento sistematico di mezzo periodo di DSSCLOCKMOD della sinusoide analogica, 
effetto del campionamento. 
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Tabella 5-1 Codice VHDL per il contatore della rete di demodulazione, demod_counter. 
 
Tabella 5-2 Codice VHDL per la generazione dei segnali per i modulatori chopper. 
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Tabella 5-3 Codice VHDL per la generazione del segnale di demodulazione in funzione 
del valore di uscita del contatore demod_counter. 
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Tabella 5-4 Codice VHDL per l’implementazione del phase-shifter. 
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6 Simulazioni e misure 
sperimentali 
Il sistema è stato sviluppato utilizzando il processo UMC Mixed-
Signal/RFCMOS 0,18μm. Il layout di tutti i blocchi analogici è stato effettuato 
manualmente, mentre il layout della rete digitale è stato demandato a tool di 
routing automatico (Cadence© Encounter). L’integrazione complessiva della rete 
analogica e della rete digitale è stata effettuata manualmente. Ad oggi sono state 
prodotte tre release del chip. Nella prima versione sono stati testati i blocchi 
fondamentali ed è stata verificata la congruenza fra le model del processo e i 
dispositivi reali. Nella seconda versione sono stati corretti alcuni bug e sono stati 
finalizzati i blocchi per la generazione dei segnali di stimolo. La terza versione è 
stata utilizzata per verificare le prestazioni del sistema complessivo, per validare 
il design dei blocchi e per ottimizzarli rispetto al consumo di potenza 
(complessivamente circa 900 μW @1.8V con tutti i circuiti accesi, che scende a circa 
80μV@1.8V con la sola rete digitale attiva). La quarta versione, attualmente in 
produzione, servirà per una verifica finale del sistema prima della fase di 
produzione commerciale. 
6.1 Connettività 
Il chip è stato dotato di quattro porte, di cui una adatta per applicazioni in 
cui è richiesta una erogazione di corrente fino a 15 mA. A livello di layout, l’ultimo 
livello di metal è stato sfruttato per la realizzazione di 12 elettrodi on-chip, così che 
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l’effettivo numero di sensori interfacciabili per singolo chip sia pari a 17 (4 sensori 
esterni + 12 sensori top-chip + 1 sensore di temperatura interno). 
Figura 6.1 Layout del chip. Le metal rappresentate in bianco nella regione evidenziata 
dal rettangolo rosso costituiscono gli elettrodi on-chip. 
 
La rete di azione e la rete di generazione possono agire indipendentemente 
su due sensori differenti. La selezione del sensore avviene attraverso una barriera 
di mux (Figura 6.2), configurabili attraverso registri dedicati nella rete digitale. 
In base alla programmazione dei registri, è possibile effettuare le seguenti 
configurazioni di connettività: 
 connessione del VSCM a una delle 17 porte; 
 connessione del DSG a una delle 17 porte; 
 connessione dell’amplificatore da strumentazione alla resistenza 
RSNS (connessa al VSCM) o a una della 17 porte esterne; 
 DSG e VSCM in modalità a 2 o a 4 terminali; 
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 utilizzo dei sensori on-chip per misure di impedenza o misure 
elettrochimiche; 
 connessione dell’ADC agli ingressi o alle uscite dell’amplificatore 
da strumentazione. 
Figura 6.2 Schema a blocchi del sistema di mux per la selezione delle porta di stimolo e 
della porta di lettura. 
 
6.2 Generazione della sinusoide di stimolo 
Il funzionamento della rete di generazione dei segnali di stimolo, sia in 
continua che in AC, è stato preliminarmente verificato tramite simulazioni e poi 
validato per mezzo di misure su chip.  
Figura 6.3 Simulazione del sistema di generazione della sinusoide per numero 16 
campioni. 
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Figura 6.4 Simulazione del sistema di generazione della sinusoide per numero di 
campioni e tensione continua variabili. 
 
Figura 6.5 Fotografia del segnale sinusoidale (8 campioni) su oscilloscopio. 
 
Figura 6.6 Fotografia del segnale sinusoidale (32 campioni) su oscilloscopio. 
 
   95 
Figura 6.7 Fotografia del segnale sinusoidale (128 campioni) su oscilloscopio. 
 
6.3 Amplificatore da strumentazione 
L’amplificatore da strumentazione è stato esaustivamente caratterizzato 
tramite misure su chip, sia relative al comportamento in DC/AC che alle 
performance in termini di rumore. Relativamente al dimensionamento 
dell’amplificatore, la resistenza R2 è stata impostata al valore di costante di 330 kΩ, 
mentre la resistenza R1 può essere variata in 4 differenti valori: 8.25 kΩ, 16.5 kΩ, 
33 kΩ e 330 kΩ, equivalenti a un guadagno dell’amplificatore di 40, 20, 2, 1 (questo 
ultimo caso è utile soprattutto nelle applicazioni di voltammetria, in cui i segnali 
utili sono di ampiezza elevata).  
Il consumo di potenza dell’amplificatore è di 180μW@1.8V. 
Figura 6.8 Risposta in frequenza (simulata) come funzione di trasferimento fra la 
corrente che scorre negli stadi di replica e tensione differenziale di ingresso. Si noti 
come la risposta risulti piatta fino a frequenze di circa 4MHZ. 
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Figura 6.9 Rumore di uscita dell’amplificatore con modulazione chop attiva alla 
frequenza di circa 50kHz. 
 
Figura 6.10 Estrazione (simulata) della componente in fase e della componente in 
quadratura del segnale di uscita per segnale di ingresso sinusoidale in AC con ampiezza 
di circa 40 mV. 
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Figura 6.11 Guadagno dell’amplificatore in funzione della frequenza di chop (in Hz). Si 
noti come per frequenze fino a circa 100kHz non si abbiano sostanziali decrementi del 
guadagno. 
 
Figura 6.12 Caratteristica di trasferimento differenziale in DC (guadagno 20) per 
differenti modi comuni di ingresso (a); tensione differenziale di uscita in funzione del 
modo comune di ingresso per guadagno pari 20 e segnale differenziale di ingresso pari 
a 40 mV (b). I dati sono stati tratti da misure sperimentali sulla terza release del sistema 
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6.4 Utilizzo del DSG come DAC 
Le misure sperimentali effettuate hanno mostrato prestazioni del DAC in 
continua del DSG sostanzialmente inferiori a quelle attese. A fronte dei 12 bit di 
risoluzione attesi, il numero di bit effettivi è risultato pari a 7. Da una analisi del 
circuito il problema è stato individuato nel meccanismo di precarica delle capacità 
(si veda il paragrafo 3.4), che è stato poi migliorato nella release numero 4 del 
sistema. Attualmente la release è stata consegnata alla fonderia e si è in attesa del 
prototipo per la verifica sperimentale. 
Figura 6.13 Tensione di uscita prodotta dal DSG al variare del codice di conversione. 
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Figura 6.14 Non linearità differnziale. 
 
Figura 6.15 Non linearità integrale. 
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6.5 ADC 
Il funzionamento del convertitore Σ-Δ è stato verificato stimolando il 
convertitore con dei segnali in AC prodotti con generatori da laboratorio. Dalle 
prime prove effettuate si è riscontrata una buona corrispondenza fra le prestazioni 
attese e le prestazioni effettive, con un numero effettivo di bit di risoluzione 
(ENOB) di circa 14,5 sui 16 previsti. 
Figura 6.16 Uscita dell’ADC a confronto con quella ideale, per tensioni di ingresso 
variabili fra ± 10mV. 
 
Figura 6.17 Uscita dell’ADC per tensioni di ingresso variabili fra ± 20mV 
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6.6 Prestazioni del sistema complessivo 
Le prestazioni del sistema dal punto di vista della affidabilità nella misura 
di impedenze sono state verificate utilizzando componenti esterni, resistenze e 
capacità, sia in serie che in parallelo. Il chip è stato interfacciato utilizzando una 
scheda Bus Pirate, comandata via PC da console Python, con cui sono state 
implementate delle API per il controllo e la programmazione del dispositivo. Per 
la comunicazione fra il chip e la scheda Pirate è stata realizzata una board ad hoc 
(Figura 6.18). 
Figura 6.18 Bus Pirate (sulla sinistra) e board con il chip (a destra). 
 
Misure preliminare di resistenza e di capacità sono state realizzate 
connettendo resistenze e capacità di valore variabile a ciascuna delle porte esterne 
di potenza. I risultati preliminari hanno dimostrato la validità del sistema 
sviluppato: anche senza calibrazione, i valori di impedenza sono misurati con una 
accuratezza del 2% circa e con una risoluzione pari a circa l’1 per 1000. 
In Figura 6.19 sono riportati i risultati di 18 letture del valore di una 
resistenza da 20250Ω, effettuate con le seguenti impostazioni: 
 RSNS = 5kΩ; 
 guadagno dell’amplificatore da strumentazione = 20; 
 frequenza della sinusoide pari a 78kHz con ampiezza picco-picco di 
2V; 
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 banda del CIC dell’ADC pari a 500Hz. 
Figura 6.19 Valori di resistenza misurati in 18 letture consecutive. 
 
6.6.1 Prestazioni attese in termini di risoluzione 
Facendo riferimento allo schema di misura di impedenza riportato in 
Figura 5.2, si può dimostrare facilmente che la prestazioni attese in termini di 
risoluzione per la lettura di impedenza sono: 










) ( 6-1 ) 










) ( 6-2 ) 
dove: 
 R0 e C0 sono rispettivamente il valore nominale della resistenza e 
della capacità misurata; 
 VIrms è il valore rms della sinusoide di stimolo; 
 fSIN è la frequenza del segnale sinusoidale; 
 SNIA è la DSP di rumore termico riportata in ingresso 
dell’amplificatore da strumentazione; 
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 RSNS è la resistenza di sense; 
 B è la banda del filtro CIC dell’ADC. 
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Conclusioni 
Nel lavoro di tesi è stata sviluppata una innovativa interfaccia general-
purpose per applicazioni con sensori di specie chimiche, quali ad esempio 
applicazioni di Electrochemical Impedance Spectroscopy (EIS) e voltammetria. Le 
misurazioni sperimentali effettuate sui prototipi finora prodotti hanno mostrato la 
validità dell’architettura proposta, che risulta in linea con le prestazioni attese e 
che si attesta come valida alternativa ai dispositivi commerciali attualmente 
disponibili. 
L’architettura realizzata si distingue per una originale rete di generazione 
dei segnali di stimolo, che consente di trasferire ai DUT sia tensioni in DC, variabili 
all’interno dell’intero range dei rail, sia tensioni sinusoidali con frequenza 
variabile da 1Hz a 1MHz circa, e programmabile su 16 livelli di ampiezza. Per il 
canale di lettura è stata una originale architettura di amplificatore da 
strumentazione, che garantisce una buona stabilità del guadagno differenziale in 
un range di modo comune di ingresso quasi rail-ro-rail. 
Attualmente il 4° prototipo del chip, in cui sono state risolte alcune 
problematiche riscontrate durante le fasi di test dei prototipi precedenti, è stato 
inviato alla fonderia. Una volta terminate le misure sulla nuova release, è previsto 
l’avvio della fase di produzione. 
 
  
 
